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RESUMO
Os acoplamentos indutivos teˆm sido amplamente estudados para a trans-
fereˆncia de energia sem-fio aos dispositivos me´dicos implantados e a`s eti-
quetas de identificac¸a˜o por radiofrequeˆncia, entre outros. Com a aparic¸a˜o de
novos paradigmas como a “Internet das coisas”, fica evidente a necessidade
de miniaturizar os receptores de energia sem-fio. Essa miniaturizac¸a˜o e´ ainda
mais relevante no caso dos implantes me´dicos, porque ela visa a` reduc¸a˜o dos
riscos para a sau´de do paciente. Esta tese procurou uma soluc¸a˜o que e´ natural
no quesito de miniaturizac¸a˜o: a implementac¸a˜o de um receptor de energia
sem-fio completamente integrado na tecnologia CMOS.
Na busca pela miniaturizac¸a˜o foi definida a eficieˆncia como objetivo
principal do projeto. Por esse motivo, a primeira parte da tese e´ dedicada
a estudar as escolhas que otimizam a eficieˆncia em acoplamentos indutivos.
Inicialmente, esse estudo e´ feito com indutores planares fabricados sobre pla-
cas de circuito impresso. Sa˜o apresentados modelos para o indutor e para o
acoplamento indutivo. Com base nesses modelos e´ proposta uma metodolo-
gia de projeto atrave´s de programac¸a˜o geome´trica. O resultado mostra quais
devem ser a frequeˆncia de operac¸a˜o e as dimenso˜es dos indutores para uma
determinada distaˆncia entre eles. Esses resultados sa˜o verificados atrave´s de
simulac¸o˜es eletromagne´ticas e tambe´m experimentalmente.
Depois e´ apresentado o projeto do receptor de energia sem-fio. Esse
projeto esteve focado em dois aspectos: a otimizac¸a˜o da eficieˆncia e a possi-
bilidade de ser testado verdadeiramente sem-fio. Quanto a` eficieˆncia, a prin-
cipal varia´vel a ser otimizada e´ o fator de qualidade do indutor integrado.
O indutor projetado e fabricado apresenta um fator de qualidade de 20,8 em
990 MHz, o qual e´ verificado experimentalmente atrave´s de um me´todo sem-
contato. Esse fator de qualidade e´ considerado alto para um indutor integrado
em tecnologia CMOS convencional. A carga do receptor e´ projetada espe-
cialmente para o teste e consiste em um oscilador que converte a tensa˜o de
alimentac¸a˜o em uma variac¸a˜o da frequeˆncia. Essa frequeˆncia modula a por-
tadora, sendo que essa informac¸a˜o pode ser percebida na entrada do indutor
prima´rio. Com esse me´todo e´ possı´vel estimar a eficieˆncia do sistema sem
usar fios conectados ao chip receptor. O receptor e´ fabricado em um chip de
1,5 mm× 1,5 mm, enquanto o indutor transmissor e´ impresso em uma placa
de FR4. A eficieˆncia do acoplamento, quando o indutor prima´rio tem um
diaˆmetro me´dio de 22 mm e uma distaˆncia de 15 mm do receptor, foi medida
como sendo -25,4 dB na frequeˆncia de 986 MHz. Considerando as carac-
terı´sticas do receptor: implementac¸a˜o monolı´tica, a´rea do chip, eficieˆncia do
acoplamento e distaˆncia, o sistema projetado apresenta o melhor desempenho
reportado na literatura.
Finalmente, e´ proposta uma metodologia de projeto para um ampli-
ficador de poteˆncia CMOS destinado a energizar o sistema projetado. Essa
metodologia concilia o compromisso entre a resisteˆncia de conduc¸a˜o e a ca-
pacitaˆncia de porta das chaves. A a´rea ocupada e´ 1,5 mm2, maior parte dela e´
usada pelos pads e as largas ligac¸o˜es de metal. Simulac¸o˜es po´s-layout mos-
tram uma eficieˆncia de poteˆncia de 58% quando entregados 25,1 dBm ao in-
dutor prima´rio.
Palavras-chave: Acoplamento indutivo, circuitos integrados CMOS,
medic¸o˜es sem-contato, ressonador LC, transfereˆncia de energia sem-fio.
ABSTRACT
Inductive links have been widely studied for wireless energy transfer to im-
planted medical devices and radiofrequency identification tags among others.
With the development of new paradigms such as “Internet of Things” it be-
comes evident the need for miniaturization of the wireless energy receivers.
The miniaturization is even more relevant in the case of the medical implants,
because it aims to reduce the risks on the patient health. This thesis was fo-
cused into a solution that is natural when talking about miniaturization: the
implementation of a CMOS fully integrated wireless power receiver.
On the path to miniaturization, the efficiency was defined as the main
objective of the design. For that reason, the first part of this thesis is dedicated
to study the choices that optimize the efficiency in inductive links. This study
is done first with planar inductors manufactured on printed boards. Several
models are presented for the inductor and the inductive link. Based on those
models, a design methodology is proposed using geometric programming.
The results show the inductor dimensions and the operating frequency that
optimize the efficiency for a given distance. The predicted values are verified
through electromagnetic simulations and also experimentally.
Next the design of the wireless power receiver is presented. Such de-
sign is focused on two aspects: the optimization of efficiency and the pos-
sibility of being truly wireless tested. Regarding efficiency, the main factor
to be optimized is the quality factor of the integrated inductor. The desig-
ned and fabricated inductor has a quality factor of 20.8 at 990 MHz, which
is experimentally verified using a contact-less method. That quality factor is
considered high for an inductor integrated in a conventional CMOS process.
The load of the receiver is designed specially for the test and it consists of an
oscillator that converts the supply voltage into a frequency quantity. That fre-
quency is used to modulate the carrier and that information can be perceived
at the primary inductor input. With the proposed method it is possible to esti-
mate the system efficiency without wires connected to the receiver chip. The
receiver was implemented in a 1.5 mm× 1.5 mm chip, while the transmitter
inductor is printed in a FR4 board. The link efficiency was measured when
the primary inductor has an average diameter of 22 mm and with a distance of
15 mm from the receiver, resulting in -25.4 dB at the frequency of 986 MHz.
Considering the characteristics of the receiver: monolithic implementation,
chip area, link efficiency and distance to the transmitter, the designed wire-
less power transfer system exhibits a better performance than state-of-the-art
systems.
Finally, a design methodology is proposed for a CMOS power am-
plifier intended to drive the designed system. That methodology solves the
trade-off between the ON-resistance and gate capacitance of the switches.
The area occupied is 1.5 mm2, most of it is used by the pads and the wide in-
terconnects. Post-layout simulations showed a power efficiency of 58% when
delivering 25.1 dBm to the primary inductor of the wireless power transfer-
ring system.
Keywords: CMOS integrated circuits, contactless measurements, inductive
link, LC resonator, wireless power transfer.
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N Nu´mero de segmentos do indutor
Q Fator de qualidade
S0 Chave no modelo de backscattering
T Intervalo de tempo em que S0 esta´ fechada
Tsw Perı´odo do sinal de controle da chave
D Ciclo u´til (Duty cycle) do sinal de controle
fc Frequeˆncia da portadora
fsw Frequeˆncia do sinal modulador do backscattering
nind2 Nu´mero de espiras do indutor secunda´rio
sind2 Espac¸amento entre espiras do indutor secunda´rio
h Func¸a˜o de transfereˆncia do oscilador PSCO
W Largura dos transistores
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1 INTRODUC¸A˜O
1.1 MOTIVAC¸A˜O
Com o ra´pido crescimento do nu´mero de aparelhos conectados a` in-
ternet nos u´ltimos anos, e´ possı´vel visualizar novas aplicac¸o˜es e servic¸os em
favor do bem-estar humano. Grande parte desses novos servic¸os e aplicac¸o˜es
derivam de um paradigma denominado “Internet das Coisas”ou IoT por suas
siglas no ingleˆs (Internet o f T hings) [1]. A IoT habilita a conectividade
entre os objetos que fazem parte da vida cotidiana permitindo que qualquer
pessoa com um dispositivo mo´vel e autorizac¸a˜o adequada possa controlar ou
monitorar qualquer coisa [2].
Entre as diversas a´reas de aplicac¸a˜o da IoT podem ser citadas as casas
inteligentes [3], as cidades inteligentes [4], o monitoramento ambiental [5] e
a logı´stica [6]. Na a´rea da sau´de sa˜o previstos sistemas de assisteˆncia me´dica
[7]. Um exemplo e´ mostrado na Figura 1, onde va´rios dispositivos sa˜o usados
para monitorar sinais biolo´gicos de uma pessoa. Esses dispositivos podem
comunicar-se entre si e tambe´m com um dispositivo mo´vel formando uma
rede de a´rea corporal (Body Area Network - BAN). Por sua vez, o disposi-
tivo mo´vel dispo˜e de acesso a` internet permitindo que a informac¸a˜o sobre o
estado de sau´de atual da pessoa seja enviada ao me´dico ou aos parentes, in-
clusive um aplicativo no dispositivo mo´vel pode enviar um alerta ao servic¸o
de emergeˆncia caso os dados medidos indiquem que e´ necessa´rio.
Alguns dispositivos que formam as BAN sa˜o os denominados
“vestı´veis”, os quais sa˜o embutidos em roupas e acesso´rios de vestir, como
o´culos, braceletes, relo´gios e ane´is entre outros. Outros dispositivos sa˜o
implantados no corpo humano complementando a funcionalidade das BAN.
Internet
Ambulância
Médico
Parentes
Sensores vestidos
ou implantados:
Body Area
 Network
− Temperatura
− Ritmo cardíaco
− Pressão arterial
− Glicose
− Movimento
− Respiração
Servidor
Figura 1: Exemplo de sistema de assisteˆncia me´dica.
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Sensores AtuadoresProcessamento digital
    e/ou analógico
  Encapsulado 
 biocompatível
Comunicação
 Fornecimento e 
gestão de energia
Figura 2: Composic¸a˜o geral de um implante corporal.
Esses implantes corporais podem ser usados com diversos propo´sitos, tais
como o tratamento de doenc¸as croˆnicas [8–15], o monitoramento da sau´de
[16–18] e a restaurac¸a˜o ou extensa˜o de habilidades motoras atrave´s de
interfaces ce´rebro-ma´quina [19–21]. Em termos de tratamento de doenc¸as
croˆnicas, podem ser citados exemplos como os marcapassos e os desfi-
briladores cardı´acos [8]; os implantes cocleares e oculares que permitem
restaurar a audic¸a˜o e a visa˜o [9, 10]; e a estimulac¸a˜o cerebral profunda uti-
lizada para tratamento da doenc¸a de Parkinson e alguns transtornos mentais
[11]. Soluc¸o˜es implantadas para outras doenc¸as como a diabetes ainda sa˜o
objeto de pesquisas [12–14], nesse caso e´ necessa´ria a implementac¸a˜o de
sistemas de controle em malha fechada incluindo, por exemplo, sensores de
glicose, processamento dos dados, injec¸a˜o de insulina e comunicac¸a˜o com
dispositivos externos [22].
De forma geral, pode-se esquematizar um implante eletroˆnico como
mostrado na Figura 2. Os sensores sa˜o transdutores que convertem para sinal
ele´trico os paraˆmetros fı´sicos, biolo´gicos ou quı´micos, tais como a tempe-
ratura, a pressa˜o e a concentrac¸a˜o de algum tipo especı´fico de mole´cula ou
ı´on. O sinal dos sensores deve ser condicionado e processado usando cir-
cuitos analo´gicos e/ou digitais. Esse mo´dulo de processamento tambe´m e´
encarregado do controle dos atuadores e da recepc¸a˜o e do envio de dados
para o mo´dulo de comunicac¸a˜o. Os atuadores por sua vez, sa˜o transdutores
que, a partir de um sinal ele´trico, interagem com o ambiente circunvizinho
ao implante. Dois exemplos de atuador sa˜o: o estimulador de tecido cardı´aco
em marcapassos e a bomba de insulina. Ja´ o mo´dulo de comunicac¸a˜o tem
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como func¸a˜o enviar os dados medidos e receber instruc¸o˜es de um disposi-
tivo externo ao corpo. Na Figura 2 tambe´m e´ mostrada a necessidade de ter
um encapsulamento biocompatı´vel. Esse encapsulamento deve proteger os
circuitos e isolar eletricamente o implante dos tecidos, mas tambe´m deve ter
a´reas abertas para permitir a interac¸a˜o entre os tecidos e os sensores e atuado-
res [23]. Outro mo´dulo importante no implante e´ o que fornece energia para
o funcionamento dos circuitos de processamento e de comunicac¸a˜o. Fornecer
energia para o implante constitui um desafio considera´vel, uma vez que na˜o
devem existir fios ligando o implante ao exterior e que o implante deve ter o
menor tamanho possı´vel visando uma caracterı´stica na˜o-invasiva.
A miniaturizac¸a˜o dos dispositivos e´ um dos principais desafios
tanto nos implantes corporais quanto nas aplicac¸o˜es IoT. Nos primeiros, a
miniaturizac¸a˜o e´ fundamental para diminuir o desconforto e os riscos ao
paciente. No caso da IoT tambe´m e´ importante dado que a caracterı´stica
pervasiva1 da IoT so´ podera´ ser atingida quando o tamanho dos dispositi-
vos for ta˜o pequeno que eles tendam a “desaparecer” [24]. A maioria dos
implantes comerciais atuais usa baterias para alimentar os circuitos, sendo
que tais baterias ocupam a maior parte do volume do dispositivo. Ale´m
das dimenso˜es fı´sicas, as baterias armazenam uma quantidade de energia
limitada, portanto precisam ser trocadas periodicamente. Cada troca do
implante significa um procedimento ciru´rgico com riscos para a sau´de do pa-
ciente. Por esse motivo e´ necessa´rio encontrar alternativas para alimentar os
dispositivos implantados. Muito tem sido pesquisado sobre como recuperar
a energia disponı´vel nas imediac¸o˜es dos implantes [25–30]. Por exemplo,
em [25], busca-se utilizar a luz para alimentar dispositivos implantados. Em
[26], o gradiente de temperatura e´ convertido para uma tensa˜o ele´trica por
meio de um gerador termoele´trico. Outras fontes de energia que podem ser
aproveitadas sa˜o as vibrac¸o˜es mecaˆnicas [27–29] e as variac¸o˜es na pressa˜o
sanguı´nea [30]. Pore´m, essas fontes de energia so´ esta˜o disponı´veis em
algumas aplicac¸o˜es e em quantidades limitadas. Outra opc¸a˜o e´ usar o campo
magne´tico para transferir energia de um dispositivo externo ao implante
usando os denominados acoplamentos indutivos [31].
A alimentac¸a˜o do implante com um acoplamento indutivo e´ mostrada
na Figura 3. A energia e´ transferida do indutor externo para o indutor implan-
tado usando o fluxo magne´tico que liga os dois indutores. A diferenc¸a entre
o tamanho dos indutores na figura e´ para destacar que o indutor implantado
deve ser o menor possı´vel, enquanto que o indutor externo na˜o esta´ sujeito
1Que se espalha, difunde por toda parte, ou que tende a propagar-se ou estender-se totalmente
por meio de diversos canais, tecnologias, sistemas, dispositivos etc.
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Figura 3: Transfereˆncia de energia ao implante usando acoplamento indutivo.
a` mesma restric¸a˜o. A figura tambe´m apresenta uma possı´vel configurac¸a˜o
dos tecidos biolo´gicos ao redor do implante com treˆs camadas: pele, tecido
adiposo e mu´sculo.
A interac¸a˜o entre os campos eletromagne´ticos e os tecidos biolo´gicos
causa perdas de energia, as quais sa˜o convertidas em calor e, portanto, aque-
cem os tecidos. Esse aquecimento e´ limitado pelos padro˜es que estabelecem
os nı´veis de seguranc¸a a respeito da exposic¸a˜o de seres humanos aos cam-
pos eletromagne´ticos em radiofrequeˆncias [32]. Por conseguinte, a poteˆncia
ma´xima que pode ser transmitida pelo indutor externo e´ restrita. Para au-
mentar a poteˆncia recebida no implante, o projeto do sistema deve eleger a
otimizac¸a˜o da eficieˆncia na transfereˆncia de energia como principal objetivo.
O projeto do acoplamento indutivo geralmente parte de uma tecnolo-
gia de fabricac¸a˜o disponı´vel, de uma distaˆncia entre indutores especificada
(d), e de uma restric¸a˜o no diaˆmetro2 externo do indutor implantado (dext2).
A tecnologia escolhida limita o ma´ximo fator de qualidade dos indutores,
ao passo que o ma´ximo fator de acoplamento magne´tico depende dos valo-
res de d e dext2 especificados. Depois de ter esses paraˆmetros especificados,
a eficieˆncia pode ser otimizada pela cuidadosa escolha da adaptac¸a˜o de im-
pedaˆncias, da geometria do indutor externo e da frequeˆncia. Va´rios trabalhos
publicados teˆm focado sua atenc¸a˜o em otimizar a eficieˆncia de acoplamen-
tos indutivos [33–36]. Em [33] sa˜o mostradas expresso˜es analı´ticas para a
carga apresentada ao indutor secunda´rio que maximiza a eficieˆncia. Outros
2Neste caso, foi definido o diaˆmetro do quadrado como sendo a distaˆncia entre dois dos seus
lados paralelos.
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trabalhos exploram a escolha das dimenso˜es dos indutores que otimizam a
eficieˆncia [34, 35]. Quanto a` frequeˆncia, geralmente empregam-se sinais na
faixa dos MHz. Todavia, a ana´lise feita em [37] levantou a possibilidade de
alimentar os implantes com frequeˆncias bem mais elevadas, na escala dos
GHz. Em [36], indutores de diferentes tamanhos foram simulados para in-
vestigar a frequeˆncia o´tima, mas a relac¸a˜o entre os tamanhos que maximiza o
coeficiente de acoplamento magne´tico na˜o foi considerada [34].
Na Tabela 1 sa˜o comparados os resultados de trabalhos recentes sobre
acoplamentos indutivos, inclusive com resultados preliminares deste trabalho
publicados em [42]. A eficieˆncia obtida nessas refereˆncias e´ plotada na Figura
4 em func¸a˜o da distaˆncia entre indutores normalizada pelo diaˆmetro externo
do indutor receptor. A linha so´lida corresponde a` ma´xima eficieˆncia esti-
mada quando os indutores sa˜o implementados em placa de circuito impresso
(diele´trico FR4, com ε = 4,4ε0 e espessura do cobre de 35 µm) para uma
dada distaˆncia relativa entre indutores, normalizada pelo diaˆmetro externo
do indutor receptor [42], usada como refereˆncia para comparar os trabalhos.
A refereˆncia [39] aproxima-se da eficieˆncia ma´xima, mas e´ importante notar
que sa˜o usados indutores implementados com fios, os quais podem apresentar
melhor fator de qualidade do que aqueles implementados em placa de circuito
impresso. A eficieˆncia obtida experimentalmente em [42] difere levemente da
curva devido a`s perdas introduzidas pelos capacitores e pelas ilhas de solda
usadas no proto´tipo experimental desenvolvido. O diaˆmetro dos indutores re-
ceptores da Tabela 1 varia entre 3 mm e 30 mm, notando que o indutor com
diaˆmetro de 3 mm da refereˆncia [41] foi apenas simulado e na˜o fabricado. No
entanto, espera-se que os implantes possam ter tamanhos menores.
A Tabela 2 resume as caracterı´sticas de trabalhos recentes relevantes
Tabela 1: Trabalhos recentes sobre acoplamentos indutivos.
Refereˆncia [34] [38] [39] [40] [40] [41] [42]
Diaˆmetro externo ind.
receptor (dext2) [mm]
10 30 22 19 19 3 4,5
Distaˆncia (d) [mm] 15 10 20 10 20 7 15
Distaˆncia normali-
zada (d/dext2)
1,5 0,3 0,9 0,5 1,1 2,3 3,3
Frequeˆncia [MHz] 6,8 4,5 0,7 12,1 12,1 3000 415
Eficieˆncia (η) [%] 22 54 80 72 35 36 30
(Simulac¸a˜o)
Tecnologia PCB + fios fios PCB PCB PCB PCB
fios
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Figura 4: Comparac¸a˜o da eficieˆncia obtida em diferentes trabalhos sobre aco-
plamentos indutivos.
quanto a` miniaturizac¸a˜o de dispositivos alimentados por WPT. Entre as cinco
refereˆncias mostradas na tabela, somente em [43] e [16] sistemas sa˜o inte-
grados em um mesmo substrato contendo todos os blocos. A integrac¸a˜o em
apenas uma tecnologia pode significar a reduc¸a˜o em tamanho, a reduc¸a˜o no
custo, o aumento da robustez mecaˆnica e a facilidade para a produc¸a˜o em
massa. Essas vantagens podem ser reforc¸adas no caso da tecnologia CMOS,
devido a` maturidade dessa tecnologia na fabricac¸a˜o de circuitos analo´gicos
e digitais. Os circuitos de radiofrequeˆncia tambe´m teˆm ganhado espac¸o nos
processos CMOS mais recentes que buscam otimizar os dispositivos passi-
vos. Sendo que o principal mecanismo limitante no fator de qualidade dos
indutores integrados em CMOS e´ a induc¸a˜o de correntes no substrato. Esse
efeito e´ noto´rio em decorreˆncia da proximidade entre o substrato e a camada
de metal na qual e´ implementado o indutor. Em [44], foi aplicado um me´todo
de po´s-processamento para fabricar o indutor sobre o chip CMOS. No en-
tanto, a distaˆncia entre o indutor e o substrato na˜o muda muito, assim como a
espessura do metal em que e´ fabricado o indutor (3 µm), consequentemente,
o fator de qualidade reportado e´ de apenas 3. Em uma tecnologia CMOS con-
vencional sem po´s-processamento, pode ser atingido um fator de qualidade
de ate´ 22,5 [45]. No processo MEMS usado em [20] foi obtido um fator de
qualidade de 29. Considerando que na˜o existe o substrato resistivo embaixo
do indutor, indutores com melhores fatores de qualidade poderiam ser imple-
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mentados nessa tecnologia. Todavia, ale´m de demandar va´rias tecnologias,
essa abordagem apresenta outra desvantagem, a necessidade em ocupar o do-
bro da a´rea, considerando que o indutor na˜o compartilha o espac¸o com os
outros componentes. Em outras palavras, so´ a metade da a´rea do implante
estaria aproveitando o fluxo magne´tico gerado pelo indutor externo. Em [46]
na˜o foi reportado o fator de qualidade do indutor, mas e´ possı´vel ter uma
refereˆncia sabendo-se que um indutor implementado em PCB pode atingir
fatores de qualidade de ate´ 350 [42].
Tabela 2: Trabalhos recentes em energizac¸a˜o a dispositivos miniaturizados.
Refereˆncia [44] [46] [43] [20] [16]
Ano 2008 2010 2011 2013 2013
Tecnologia CMOS + CMOS + CMOS MEMS+ CMOS
po´s-proces. PCB CI + diodos
A´rea [mm2] 0,5 4,4 1 5 4,8
Freq. [GHz] 2,5 1 5 0,4 5,2
Elemento
Receptor
Indutor Indutor Antena Indutor Antena
Efic. [%] 0,02 0,06 0,008 – 0,0003
@ dist. [mm] @ 0,5 @ 25 @ 10 @ 1 @ 35
Meio ar 10 mm ar + ar ar 30 mm ar + 5 mm
15 mm mu´sculo e tecidos soluc¸a˜o salina
Nas refereˆncias [16, 43] foram implementadas antenas para captar a
energia transferida a partir de uma antena externa. Por esse motivo, esco-
lheram uma frequeˆncia relativamente alta (5 GHz). E´ importante notar que
o comprimento de onda de um sinal se propagando no va´cuo na frequeˆncia
de 5 GHz e´ de 60 mm, ou seja, as distaˆncias escolhidas para teste, 10 mm e
35 mm respectivamente, esta˜o dentro da regia˜o de campo pro´ximo reativo.
Nessa regia˜o o tratamento do dispositivo captador de energia supondo o aco-
plamento capacitivo ou indutivo pode resultar em um projeto mais eficiente.
1.2 ESCOPO DO TRABALHO
O tema central desta tese e´ a transfereˆncia de energia sem-fio
(Wireless Power Trans f er - WPT) a dispositivos miniaturizados. O interesse
na miniaturizac¸a˜o do indutor/antena receptor de energia nos implantes levan-
tou a possibilidade de usar frequeˆncias altas (na ordem de GHz) mantendo
os nı´veis seguros de exposic¸a˜o dos tecidos aos campos eletromagne´ticos
[37]. Pore´m, a procura pela frequeˆncia o´tima para a transfereˆncia de energia
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sem-fio atrave´s dos tecidos biolo´gicos depende da resposta a uma pergunta
mais fundamental: qual e´ a frequeˆncia que otimiza a eficieˆncia no caso em
que o acoplamento indutivo esta´ rodeado apenas por ar? E ale´m disso, quais
sa˜o as varia´veis que afetam a eficieˆncia do acoplamento indutivo? Para
responder a essas perguntas e conseguir a miniaturizac¸a˜o do receptor WPT,
foi definido o escopo da tese em treˆs esferas:
• Pesquisa sobre os fatores que influenciam a eficieˆncia na transfereˆncia
de energia em acoplamentos indutivos. Ale´m de conhecer esses fatores,
deve-se construir um modelo teo´rico que mostre a dependeˆncia entre
eles e a eficieˆncia. Com base nesse modelo, e´ possı´vel estabelecer os
compromissos de projeto e, assim, propor um me´todo de projeto para
os acoplamentos indutivos.
• Projeto do receptor WPT completamente integrado em CMOS. A com-
pleta integrac¸a˜o do receptor significara´ uma verdadeira miniaturizac¸a˜o,
ale´m de trazer outras vantagens como a reduc¸a˜o de custo, melhor con-
fiabilidade e testabilidade e tambe´m a possibilidade de implementar
blocos analo´gicos e digitais no mesmo chip. Nesse sentido, o principal
desafio e´ conseguir o fator de qualidade o´timo para o indutor integrado,
dado que em tecnologia CMOS os indutores costumam ter baixo fator
de qualidade, principalmente por causa da proximidade com o substrato
resistivo.
• Considerac¸o˜es de projeto ao nı´vel de blocos e do sistema WPT. A
eficieˆncia total do sistema WPT depende da eficieˆncia de cada um dos
blocos que o compo˜em, mas tambe´m da arquitetura e do projeto no
nı´vel de sistema. Apesar de na˜o generalizar, o projeto e teste do recep-
tor WPT completamente integrado deixa algumas lic¸o˜es importantes
para o projeto do sistema WPT. Quanto aos blocos, cabe destacar o
projeto do amplificador de poteˆncia necessa´rio para entregar poteˆncia
ao acoplamento indutivo.
Nos treˆs itens descritos anteriormente, a otimizac¸a˜o, a simulac¸a˜o e as medi-
das sa˜o feitas considerando apenas que o material em torno dos indutores e´
ar. No entanto, os conceitos desenvolvidos nesta tese tambe´m podera˜o ser uti-
lizados em trabalhos futuros para projetar acoplamentos indutivos rodeados
por tecidos biolo´gicos.
Outra preocupac¸a˜o comum quanto ao uso dos acoplamentos indutivos
para WPT e´ a variac¸a˜o da eficieˆncia com relac¸a˜o ao alinhamento dos induto-
res e sua orientac¸a˜o angular. Esse assunto na˜o sera´ abordado nesta tese. O
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foco sera´ a otimizac¸a˜o da eficieˆncia para o caso nominal, ou seja, quando o
centro dos indutores esta´ alinhado e os indutores esta˜o orientados paralela-
mente.
1.3 PUBLICAC¸O˜ES ASSOCIADAS A` TESE
No decorrer da pesquisa de doutorado foram apresentados quatro
artigos em confereˆncias e um artigo de revista como resultado das atividades
desenvolvidas. Segue um resumo dessas publicac¸o˜es.
Paper I. Projeto o´timo de acoplamentos indutivos energeticamente
eficientes para alimentar dispositivos implantados [42].
CONFEREˆNCIA: 2014 IEEE Topical Conference on Biomedical Wireless
Technologies, Networks, and Sensing Systems (BioWireleSS).
RESUMO: Este paper apresenta um me´todo para o projeto o´timo de acopla-
mentos indutivos usando programac¸a˜o geome´trica. A otimizac¸a˜o proposta
permite a inclusa˜o de todos os requisitos ele´tricos e geome´tricos de projeto
associados ao acoplamento. E´ mostrado como exemplo o dimensionamento
do indutor prima´rio e a escolha da frequeˆncia quando o indutor secunda´rio
tem um diaˆmetro de 4 mm. Os indutores projetados para uma distaˆncia
de 15 mm foram implementados em placas de FR4. A ma´xima eficieˆncia
medida foi 30% a 415 MHz, a qual esta´ de acordo com os valores esperados
em simulac¸a˜o.
Paper II. Receptor de energia sem-fio completamente integrado em
CMOS para dispositivos implantados autoˆnomos [45].
CONFEREˆNCIA: 2014 IEEE International Symposium on Circuits and
Systems (ISCAS).
RESUMO: Este artigo apresenta o projeto de um receptor de energia sem-fio
totalmente integrado. O sistema utiliza backscattering para responder ao
transmissor, permitindo inferir a eficieˆncia total na transfereˆncia de ener-
gia. O circuito foi limitado a uma a´rea de silı´cio de 1,5 mm× 1,5 mm em
um processo CMOS 180 nm. O objetivo principal foi otimizar a parte da
eficieˆncia relacionada com o receptor. Para tanto, foram otimizados: o fator
de qualidade do indutor integrado, o casamento de impedaˆncia e a eficieˆncia
do retificador. O fator de qualidade simulado do indutor integrado foi de 22
na frequeˆncia de 1 GHz. Simulac¸o˜es po´s-layout do sistema mostram que a
eficieˆncia combinada da adaptac¸a˜o de impedaˆncia e do retificador e´ de 57%
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quando a poteˆncia disponı´vel no indutor e´ 1 dBm.
Paper III. Caracterizac¸a˜o sem-contato de um ressonador LC inte-
grado em CMOS para transfereˆncia de energia sem-fio [47].
REVISTA: IEEE Microwave and Wireless Components Letters.
RESUMO: Neste paper e´ proposto um me´todo para caracterizac¸a˜o sem-
contato de um ressonador LC integrado em CMOS. O me´todo proposto
usa uma interac¸a˜o magne´tica bem modelada entre o DUT e o setup de
teste para extrair os dois paraˆmetros principais do ressonador: o fator de
qualidade e a frequeˆncia de ressonaˆncia. Com esse me´todo foi medido um
ressonador LC que faz parte de um receptor WPT integrado em uma a´rea
de 1,5 mm× 1,5 mm, resultando em um fator de qualidade de 20,8 e uma
frequeˆncia de ressonaˆncia de 0,99 GHz.
Paper IV. Amplificador de poteˆncia de 25 dBm e 1 GHz integrado em
CMOS para transfereˆncia de energia sem-fio [48].
CONFEREˆNCIA: 2015 28th Symposium on Integrated Circuits and Systems
Design (SBCCI).
RESUMO:Este artigo apresenta o projeto de um amplificador de poteˆncia
integrado em uma tecnologia CMOS 180 nm, destinado a entregar poteˆncia
a um acoplamento indutivo operando a 990 MHz. Uma topologia classe D
e´ utilizada para evitar o uso de indutores. E´ proposta uma metodologia de
projeto para encontrar a largura o´tima dos transistores MOS, solucionando
o compromisso entre a resisteˆncia das chaves e as capacitaˆncias de porta.
A a´rea total e´ de 1,5 mm2, sendo que a maior parte e´ ocupada pelos pads e
pelos largos metais de interconexa˜o. Simulac¸o˜es po´s-layout mostraram uma
eficieˆncia de 58% na entrega de 25,1 dBm para o indutor prima´rio de um
sistema WPT.
Paper V. Ampliac¸a˜o da frequeˆncia de operac¸a˜o do indutor para siste-
mas WPT otimamente acoplados [49].
CONFEREˆNCIA: 2015 SBMO/IEEE MTT-S International Microwave Op-
toelectronics Conference (IMOC).
RESUMO: Este artigo apresenta uma te´cnica para estender a frequeˆncia de
operac¸a˜o de um acoplamento indutivo utilizado para transfereˆncia de energia
sem-fio. A ampliac¸a˜o e´ conseguida atrave´s da segmentac¸a˜o do indutor
prima´rio. Um circuito RLC e´ proposto para modelar o indutor quadrado de
uma espira, servindo como base para o modelo do indutor segmentado. Estes
modelos ajudam a compreender o funcionamento do indutor segmentado e
1.4 Organizac¸a˜o do documento 31
servem como guia para seu projeto. Um proto´tipo do acoplamento indutivo
foi fabricado. O indutor prima´rio tem um diaˆmetro me´dio de 22 mm e quatro
segmentos, e o indutor secunda´rio tem um diaˆmetro me´dio de 4 mm. E´
esperado que os dois indutores estejam otimamente acoplados para uma
distaˆncia de 15 mm entre eles. O acoplamento indutivo foi constatado expe-
rimentalmente na frequeˆncia de 980 MHz, a qual e´ maior do que os 415 MHz
medidos para um acoplamento convencional com as mesmas dimenso˜es,
enquanto a eficieˆncia e´ mantida no mesmo valor de 30%.
1.4 ORGANIZAC¸A˜O DO DOCUMENTO
O restante desta tese esta´ organizado conforme descrito a seguir.
Capı´tulo 2. Sa˜o apresentados alguns conceitos que ajudam no en-
tendimento dos acoplamentos indutivos. Primeiro, um circuito RLC e´ usado
para descrever o comportamento ele´trico do indutor planar de uma espira.
Depois sa˜o estudados os efeitos da interac¸a˜o entre o indutor e os materias
dispersivos. O tema da adaptac¸a˜o de impedaˆncias tambe´m e´ abordado ja´
que ela influencia a eficieˆncia na transfereˆncia de energia. Finalmente, sa˜o
discutidas as considerac¸o˜es sobre a escolha da frequeˆncia de operac¸a˜o do
acoplamento.
Capı´tulo 3. Mostra a construc¸a˜o de um modelo de circuito que
descreve a operac¸a˜o do acoplamento indutivo. Com base nesse modelo e´
proposta uma metodologia de projeto usando programac¸a˜o geome´trica. Os
resultados sa˜o verificados com simulac¸o˜es eletromagne´ticas e experimental-
mente. Tambe´m e´ apresentada uma soluc¸a˜o para estender a frequeˆncia de
operac¸a˜o do indutor prima´rio usando indutores segmentados.
Capı´tulo 4. Descreve o projeto e simulac¸a˜o de um receptor WPT
completamente integrado na tecnologia CMOS. O receptor e´ concebido den-
tro de um sistema que pode ser testado sem nenhum contato com o receptor.
Tambe´m e´ mostrado o projeto dos blocos funcionais.
Capı´tulo 5. Mostra os resultados da fase de medic¸a˜o do sistema
WPT envolvendo o receptor WPT completamente integrado na tecnologia
CMOS. O capı´tulo comec¸a com a proposta de uma metodologia para medir
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as principais caracterı´sticas de um ressonador LC integrado. Tambe´m e´
apresentada uma metodologia para medir a eficieˆncia total do sistema WPT.
Os resultados sa˜o comparados com os de outros trabalhos publicados.
Capı´tulo 6. Uma metodologia para o projeto do amplificador de
poteˆncia que energiza o sistema WPT e´ apresentada. O amplificador de
poteˆncia e´ projetado para ser integrado em tecnologia CMOS.
Capı´tulo 7. Resume as contribuic¸o˜es apresentadas na tese e discute
alguns desdobramentos possı´veis para pesquisas futuras.
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2 FUNDAMENTOS SOBRE ACOPLAMENTOS INDUTIVOS
Uma tecnologia bastante conhecida que usa acoplamentos indutivos
e´ a identificac¸a˜o por radiofrequeˆncia (RFID). Um sistema de RFID tı´pico e´
esquematizado na Figura 5. Nele podem ser identificados treˆs componentes
principais: o interrogador, o transponder e o acoplamento indutivo. Outros
componentes para implementar o acoplamento podem ser encontrados em
sistemas de RFID, tais como capacitores ou antenas, contudo, esses compo-
nentes sa˜o pouco vantajosos no caso de sistemas implantados devido a` forte
atenuac¸a˜o do campo ele´trico nos tecidos biolo´gicos. O interrogador e´ encar-
regado de transmitir energia e dados ao transponder atrave´s do acoplamento
indutivo, assim como receber e interpretar a informac¸a˜o contida na resposta
do transponder. O transponder conte´m a informac¸a˜o de interesse, que no caso
dos implantes pode ser um conjunto de dados medidos por algum sensor de
paraˆmetros biolo´gicos. O transponder deve ser capaz de capturar do aco-
plamento indutivo energia suficiente para seu funcionamento, inclusive para
retornar uma resposta ao interrogador. Dado que o transponder deve ter um
funcionamento minimalista, a resposta e´ geralmente informada a partir de um
procedimento de modulac¸a˜o de carga tambe´m denominado “backscattering”,
que e´ fundamentado na modificac¸a˜o da impedaˆncia de entrada do transponder
em func¸a˜o da informac¸a˜o que se deseja transmitir.
Nas pro´ximas sec¸o˜es busca-se oferecer um aprofundamento sobre os
componentes e conceitos mais relevantes concernentes ao uso dos acopla-
mentos indutivos. A Sec¸a˜o 2.1 explica o funcionamento dos indutores e a
Energia Informação
Transponder
Interrogador
Acoplamento
  Indutivo
Figura 5: Diagrama simplificado de um sistema de RFID.
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forma como podem ser modelados eletricamente. A teoria envolvendo es-
ses modelos permite prever a dependeˆncia do comportamento ele´trico dos
indutores com as caraterı´sticas do meio (permissividade ele´trica ε , permeabi-
lidade magne´tica µ), com a resistividade do condutor (ρ) e com a geometria
do indutor (diaˆmetro me´dio davg, largura de linha wind e distaˆncia entre os
terminais do indutor ∆ind). A Sec¸a˜o 2.2 apresenta as propriedades dos mate-
riais dispersivos e sua interac¸a˜o com os indutores. Posteriormente e´ introdu-
zido o conceito de adaptac¸a˜o de impedaˆncias do ponto de vista dos circuitos
ele´tricos. Ao final do capı´tulo e´ discutida a escolha da frequeˆncia de operac¸a˜o
para a transfereˆncia de energia.
2.1 INDUTORES
Um indutor pode ser construı´do com uma trilha de metal formando
uma malha de corrente como mostrado na Figura 6(a). Quando a corrente I
atravessa a trilha de metal, ela gera uma quantidade de fluxo magne´tico Φ.
Simultaneamente, o fluxo magne´tico induz uma diferenc¸a de potencial (V )
nos terminais do indutor conforme a equac¸a˜o de Faraday:
V =
dΦ
dt
=
d(LI)
dt
(2.1)
= L
dI
dt
. (2.2)
onde t e´ o tempo. Em (2.1), o fluxo magne´tico e´ considerado diretamente pro-
porcional a` corrente que o gerou. A constante de proporcionalidade L e´ de-
nominada a indutaˆncia ou autoindutaˆncia. Assim, pode ser obtida a equac¸a˜o
Φ
davg
wind
+ V −
∆ind
I
(a)
L1 L2
M
 +
V1
 −
 +
V2
 −
I
1
I
2
(b)
L
R
C
(c)
Figura 6: (a) Autoindutaˆncia. (b) Indutaˆncia mu´tua. (c) Indutor real.
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(2.2), que e´ usada para representar o comportamento ele´trico de um indutor.
Quando dois indutores compartilham o fluxo magne´tico, obte´m-se um
acoplamento indutivo. Esse caso e´ representado pelo circuito da Figura 6(b).
A tensa˜o induzida nos terminais dos indutores e´ dada por (2.3) e (2.4). Cada
equac¸a˜o conte´m dois termos: o primeiro devido a`s autoindutaˆncias L1 e L2, e
o segundo devido a` indutaˆncia mu´tua M= k
√
L1L2, onde k e´ o fator de aco-
plamento magne´tico. A quantidade k pode ter valores entre 0 e 1, indicando
a porc¸a˜o de fluxo magne´tico que e´ compartilhada pelos dois indutores. Por
exemplo, k = 1 significa que todo o fluxo magne´tico e´ compartilhado pelos
dois indutores, tal como acontece em um transformador ideal.
V1 = L1
dI1
dt
+M
dI2
dt
(2.3)
V2 = L2
dI2
dt
+M
dI1
dt
. (2.4)
Um indutor real pode ser modelado com o circuito da Figura 6(c). A
resisteˆncia R( f ) foi incluı´da para modelar a perda de energia no indutor em
func¸a˜o da frequeˆncia f . O capacitor C serve para modelar o fenoˆmeno de
autoressonaˆncia do indutor. A frequeˆncia de autoressonaˆncia (SRF) acontece
quando a metade do comprimento de onda efetivo do sinal que se propaga
(λe f f /2) e´ igual ao perı´metro me´dio do indutor. No caso do indutor da Figura
6(a), essa condic¸a˜o pode ser escrita como
λe f f
2
≈ 4davg. (2.5)
Essa condic¸a˜o de ressonaˆncia e´ obtida do ponto de vista da onda que
viaja ao longo da trilha. Alternativamente, a mesma ressonaˆncia e´ colocada
no modelo ele´trico da Figura 6(c), como a ressonaˆncia entre o indutor e o
capacitor.
Os valores de indutaˆncia e a capacitaˆncia na Figura 6(c) podem ser mo-
delados como constantes nas frequeˆncias menores do que a autoressonaˆncia,
mas o valor da resisteˆncia apresenta variac¸o˜es significativas em func¸a˜o da
frequeˆncia [49]. As perdas no indutor podem ser descritas por
R = RDCFskinFr +Rrad , (2.6)
onde podem ser identificados quatro termos: a resisteˆncia DC (RDC); dois fa-
tores Fskin e Fr modelando o efeito pelicular e o efeito de redistribuic¸a˜o radial
da corrente no condutor, respectivamente; e a resisteˆncia de radiac¸a˜o Rrad . A
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resisteˆncia DC pode ser aproximada como a resisteˆncia de um condutor de
comprimento 4davg e a´rea de sec¸a˜o transversal windtc:
RDC =
ρ(4davg)
windtc
, (2.7)
onde tc e´ a espessura do condutor. O fator do efeito pelicular e´ dado por (2.8)
e (2.9) [50]:
Fskin =
tc
2δ
sinh(tc/δ )+ sin(tc/δ )
cosh(tc/δ )− cos(tc/δ ) ≈
tc
2δ
(2.8)
δ =
√
ρ
pi fµ
, (2.9)
onde δ e´ chamada de profundidade de efeito pelicular. A aproximac¸a˜o de
Fskin para tc/(2δ ) e´ va´lida quando tc e´ muito maior do que δ . Por outro lado,
a corrente tem um perfil de distribuic¸a˜o na direc¸a˜o radial do indutor, ou seja, a
densidade de corrente em um determinado ponto no condutor depende de sua
distaˆncia ate´ o centro do indutor. Esse perfil e´ diferente em altas frequeˆncias
quando comparado com o perfil em DC, por esse motivo foi adicionado o
fator Fr em (2.6). Como este efeito ainda na˜o foi derivado analiticamente,
pode ser usado o seguinte modelo empı´rico:
Fr = αrw
βr1
ind f
βr2 , (2.10)
onde αr, βr2 e βr2 sa˜o paraˆmetros calculados a partir de simulac¸o˜es eletro-
magne´ticas3 de um conjunto de indutores. Para um conjunto de indutores
(supondo uma tecnologia de circuito impresso convencional de cobre sobre
FR4) com davg variando entre 4 mm e 30 mm, e wind variando entre 0,3 mm e
4,5 mm, os paraˆmetros resultantes sa˜o: αr = 128, βr1 = 0,3 e βr2 =−0,1. A
faixa de frequeˆncia simulada esta´ entre 10 MHz e 10 GHz.
A resisteˆncia de radiac¸a˜o foi calculada em [51] para um indutor cir-
cular. A equivaleˆncia para o indutor quadrado pode ser feita considerando
que os dois indutores devem ter o mesmo perı´metro, ou seja, se o raio do
indutor circular e´ rc enta˜o 2pirc = 4davg, portanto rc = 2davg/pi . Finalmente,
a resisteˆncia equivalente e´ mostrada em (2.11) e e´ composta por dois ter-
mos: o primeiro corresponde a`s perdas no condutor e o segundo a`s perdas
3O software EMPRO foi usado para realizar simulac¸o˜es eletromagne´ticas de onda completa
com o me´todo de elementos finitos (Finite Element Method - FEM).
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por radiac¸a˜o.
R = 256
√
piρµ davgw−0,7ind f
0,4+
128pi
3
√
ε3µ5 f 4d4avg. (2.11)
A autoindutaˆncia e´ calculada em [52]:
L =
2davgµ
pi
ln
(
0,59pidavg
wind
)
. (2.12)
A capacitaˆncia C e´ dada por (2.13), que e´ composta por dois termos: o
primeiro corresponde a` capacitaˆncia intrı´nseca Cint , que na˜o depende de wind ,
e o segundo termo e´ a capacitaˆncia extrı´nseca Cext que depende de wind , davg1
e ∆ind . A capacitaˆncia intrı´nseca e´ calculada considerando que a frequeˆncia
de ressonaˆncia e´ 1/
√
LC e que a velocidade da onda na trilha e´ 1/
√µε . Para
indutores com trilhas estreitas o valor de C e´ aproximadamente Cint .
C =Cint +Cext(wind ,davg1,∆ind) (2.13)
Cint =
(4davg)2µε
pi2L
. (2.14)
O fator de perdas (Λ) e´ igual a R/(2pi f L), ou seja, o recı´proco do fator
de qualidade do indutor. Usando (2.11) e (2.12) e´ possı´vel calcular o valor de
Λ:
Λ= 64
√
piρ
µ
w−0,7ind f
−0,6
ln
(
0,59pidavg
wind
) + 32pi
3
√
ε3µ3 f 3d3avg
ln
(
0.59pidavg
wind
) . (2.15)
Analisando essa equac¸a˜o, pode ser visto que o primeiro termo e´ do-
minante em baixas frequeˆncias e tem uma caraterı´stica decrescente com a
frequeˆncia ( f−0,6). O segundo termo e´ dominante para altas frequeˆncias e tem
uma inclinac¸a˜o positiva ( f 3). Na Figura 7, o fator de perdas modelado com
(2.15) e´ comparado com os valores obtidos em simulac¸o˜es eletromagne´ticas
feitas no software EMPRO da Keysight. Como pode ser observado, o modelo
esta´ bastante pro´ximo dos resultados obtidos em simulac¸a˜o. O mı´nimo fator
de perdas (Λmin) para cada indutor e´ calculado a partir de (2.15), fazendo com
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Figura 7: Fator de perdas modelado comparado com simulac¸o˜es.
que
∂Λ
∂ f
= 0. Esse ponto de mı´nimo acontece na frequeˆncia fΛmin:
fΛmin =
(
0,46 ρ
ε3µ4d6avgw
1,4
ind
)1/7,2
. (2.16)
E´ importante notar que fΛmin depende principalmente de davg, µ e ε . Substi-
tuindo (2.16) em (2.15) e´ possı´vel obter
Λmin =
145,3
ln
(
0,59pidavg
wind
) (ρ5ε3d 6avg
µ2w7ind
)1/12
, (2.17)
que depende principalmente de (davg/wind), ρ , ε e µ . Excluindo a escolha
do valor de davg/wind que otimiza (2.17), o mı´nimo fator de perdas depende
unicamente dos paraˆmetros da tecnologia. Por outro lado, fΛmin e´ fortemente
dependente de davg.
A indutaˆncia mu´tua entre duas espiras circulares coaxiais pode ser cal-
culada com ajuda das func¸o˜es elı´pticas K(γ) e E(γ) [53], onde γ e´ calculado
conforme (2.19), em func¸a˜o do diaˆmetro dos indutores (davg1 e davg2) e da
distaˆncia entre eles (d). A equac¸a˜o (2.18) foi adaptada para indutores quadra-
dos a partir do valor obtido para os indutores circulares. A aproximac¸a˜o da
forma circular para a forma retangular pode ser feita mantendo a mesma a´rea
envolvida pelo condutor para as espiras equivalentes. Por exemplo, se uma
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Figura 8: Fator de acoplamento magne´tico quando davg2 = 4 mm.
espira tem raio rc, enta˜o pir2c = d2avg, portanto rc = davg/
√
pi .
M = µ
√
davg1davg2
pi
[(
2
γ
− γ
)
K(γ)− 2
γ
E(γ)
]
(2.18)
γ =
√
4davg1davg2
(davg1+davg2)2+pid2
(2.19)
As curvas de k = M/
√
L1L2 em func¸a˜o de davg1 sa˜o plotadas na Figura 8
para treˆs distaˆncias entre os indutores. Nesse caso, as dimenso˜es do indutor
secunda´rio sa˜o davg2 = 4 mm e wind2 = 0,5 mm. Na figura podem ser identi-
ficados pontos de ma´ximo para cada distaˆncia, permitindo concluir que para
uma distaˆncia maior, maior sera´ o diaˆmetro do indutor prima´rio que maximiza
o fator de acoplamento.
2.2 INTERAC¸A˜O ENTRE O INDUTOR E OS MATERIAIS DISPERSI-
VOS
Na pra´tica, o indutor nunca esta´ isolado de outros materiais, o que im-
plica que os valores de R, L e C, calculados na sec¸a˜o anterior, sa˜o modificados
pelos materiais ao redor do indutor. No caso dos indutores feitos em placa de
circuito impresso, o indutor esta´ em contato direto com o substrato de FR4.
Outro caso e´ aquele do indutor integrado na tecnologia CMOS, esse indutor
esta´ rodeado por dio´xido de silı´cio, e pro´ximo a ele esta´ o substrato de silı´cio
dopado. Um terceiro caso de material ao redor dos indutores sa˜o os tecidos
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biolo´gicos nos quais o implante esta´ imerso. A ana´lise da interac¸a˜o dos in-
dutores com esses materiais comec¸a com o estudo das propriedades ele´tricas
dos materiais. Em seguida, sa˜o estudados de forma independente os efeitos
dos materiais nos campos ele´trico e magne´tico do indutor. A suposic¸a˜o de
que os dois efeitos sa˜o independentes facilita a sua compreensa˜o.
2.2.1 Propriedades Ele´tricas dos Materiais
Uma forma comum de representar os campos harmoˆnicos e´ apresen-
tada em (2.20) e (2.21), onde as letras E e H denotam os campos ele´trico
e magne´tico respectivamente, sendo que as letras em negrito representam
vetores e as letras normais representam magnitudes. De acordo com essa
representac¸a˜o, a terceira e a quarta equac¸o˜es de Maxwell podem ser escritas
como (2.22) e (2.23):
E = Ee− jωt (2.20)
H = He− jωt (2.21)
∇×E =−µ ∂H
∂ t
= jωµH (2.22)
∇×H = σE+ ε ∂E
∂ t
= (σ − jωε)E, (2.23)
onde ω e´ a frequeˆncia angular e σ e´ a condutividade ele´trica. O fator que
multiplica E em (2.23) e´ formado por duas componentes: o termo proporci-
onal a σ , que representa a corrente de cargas livres, e o termo proporcional
a jωε , que corresponde a` corrente de deslocamento. No caso de um ma-
terial diele´trico ideal, o valor de σ e´ nulo e o valor de ε e´ uma quantidade
real independente da frequeˆncia. No entanto na pra´tica, todos os materiais
apresentam uma permissividade complexa e variante com a frequeˆncia. Por
causa dessa caraterı´stica, os materiais sa˜o denominados dispersivos. O termo
foi adotado porque a velocidade de propagac¸a˜o da luz nesses materiais varia
com a frequeˆncia. Uma nova quantidade, a permissividade relativa equiva-
lente εr(ω), e´ obtida reescrevendo (2.23) como (2.24). Desta forma, o valor
de εr(ω) e´ dado por (2.25).
∇×H =− jωεrε0E (2.24)
εr(ω) =
ε
ε0
+ j
σ
ωε0
, (2.25)
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Figura 9: Resposta em frequeˆncia das partes real e imagina´ria da permissivi-
dade para um diele´trico hipote´tico, mostrando va´rios fenoˆmenos que contri-
buem [51].
onde ε0 e´ a permissividade ele´trica no va´cuo. Deve-se notar que somente
a parte imagina´ria de εr e´ responsa´vel pela dissipac¸a˜o de energia no mate-
rial. Os efeitos de σ e da parte imagina´ria de ε esta˜o somados na parte
imagina´ria de εr. A Figura 9 mostra a resposta em frequeˆncia das partes
real e imagina´ria da permissividade em um diele´trico hipote´tico. Para bai-
xas frequeˆncias, o diele´trico apresenta uma permissividade aproximadamente
real e constante. Nesse caso, os dipolos ele´tricos no material conseguem
acompanhar a variac¸a˜o na direc¸a˜o do campo ele´trico. Quando a frequeˆncia
aumenta, o efeito de relaxamento se torna significativo, o que quer dizer que
o movimento dos dipolos na˜o consegue acompanhar as mudanc¸as na direc¸a˜o
do campo ele´trico. Qualquer deslocamento da nuvem de carga em torno do
seu centro, produz uma forc¸a restauradora. A interac¸a˜o dessa forc¸a restaura-
dora com a ine´rcia da nuvem de carga em movimento produz uma ressonaˆncia
como em um sistema mecaˆnico mola-massa [51]. Outros tipos de ressonaˆncia
no nı´vel ioˆnico e eletroˆnico acontecem em frequeˆncias maiores. Perto de cada
ressonaˆncia, a parte da permissividade que causa as perdas apresenta um pico.
A contribuic¸a˜o para a parte real de εr a partir de uma dada ressonaˆncia, assim
como na reataˆncia de um circuito LC sintonizado, mostra picos opostos em
ambos os lados da ressonaˆncia.
A escolha dos modelos para os materiais usados na simulac¸a˜o ele-
tromagne´tica depende do tipo de material e da faixa de frequeˆncias de inte-
resse. O substrato das placas de circuitos impressos e´ de FR4, o qual esta´
incluı´do nas bibliotecas padra˜o do programa de simulac¸a˜o eletromagne´tica
EMPRO. O modelo do FR4 apresenta um valor de ε = 4,6ε0 e um valor de
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σ = 0,0026 S/m. No caso do substrato da tecnologia de integrac¸a˜o CMOS,
o material e´ silı´cio dopado tipo P com ε = 11,9ε0 e σ = 7,41 S/m. Os
diele´tricos usados para isolar as camadas de metal no chip sa˜o feitos de o´xido
de silı´cio com ε ≈ 4,1ε0 e σ ≈ 0. O modelo usado nos materiais referidos
e´ simples, dado que inclui somente um valor de permissividade constante
real e um valor de condutividade. Pore´m, no caso dos tecidos biolo´gicos e´
necessa´rio usar um modelo mais complexo.
Em [54] foram caraterizados va´rios tecidos biolo´gicos usando o mo-
delo Cole-Cole de 4 polos, correspondente a (2.26) [55, 56]. No modelo, n e´
o nu´mero de polos, ε∞ e´ a permissividade quando a frequeˆncia tende ao infi-
nito, ∆εn e´ a mudanc¸a no valor da permissividade introduzida por cada polo,
αn indica a forma da transic¸a˜o em cada polo, e τn e´ a constante de tempo
de relaxac¸a˜o associada a cada polo. Esses dados foram ajustados ao modelo
Debye-Drude de 3 polos para serem usados no simulador eletromagne´tico
EMPRO. O Modelo Debye-Drude e´ o caso particular de (2.26) em que αn = 0.
O ajuste dos dados foi feito na faixa de frequeˆncias entre 10 MHz e 10 GHz,
o resultado do ajuste e´ mostrado na Figura 10 para a pele, o tecido adiposo e
o mu´sculo.
εr(ω) = ε∞+∑
n
∆εn
1+( jωτn)(1−αn)
+ j
σ
ωε0
. (2.26)
De acordo com a Figura 10, o tecido adiposo apresenta permissivi-
dade relativa equivalente muito menor que os outros dois tecidos na faixa de
frequeˆncias analisada. Isto significa que o seu comportamento ele´trico esta´
mais pro´ximo de um isolante, portanto a maior parte das perdas esta˜o con-
centradas na pele e no mu´sculo. Na pra´tica, a maior parte das perdas esta´
concentrada na pele devido a`s caracterı´sticas do tecido e a` proximidade do
indutor transmissor.
2.2.2 Interac¸a˜o entre o Campo Ele´trico do Indutor e o Material ao
seu Redor
Considerando o modelo do indutor rodeado com ar como sendo aquele
apresentado na Figura 11(a). O fato do indutor estar perto de um material
diele´trico ideal (σ = 0) muda o valor da permissividade (ε) usado para calcu-
lar a capacitaˆncia do modelo, conforme (2.13) e (2.14). Essa variac¸a˜o muda a
capacitaˆncia do modelo como mostrado na Figura 11(b). A nova capacitaˆncia
C11 deve ser maior do que a original C10, indicando assim uma diminuic¸a˜o na
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Figura 10: Permissividade relativa nos modelos Cole-Cole 4 polos (CC4) [54]
e Debye-Drude 3 polos (DD3).
frequeˆncia de autoressonaˆncia. Outro componente do modelo que muda e´ a
resisteˆncia, o novo valor (R11) deve ser maior que o original, pois a resisteˆncia
de radiac¸a˜o depende do valor de ε .
Quando o indutor e´ colocado pro´ximo ao material dispersivo, uma
parte das linhas de campo ele´trico associadas ao indutor entra em contato
com o material. Esse campo ele´trico no material gera correntes proporcionais
a jωεrε0. O fenoˆmeno como um todo pode ser modelado acrescentando treˆs
componentes ao modelo do indutor como mostrado na Figura 11(c). A capa-
citaˆncia C11 foi dividida entre C11a e C11b para modelar as linhas de campo
que entram no material e as que na˜o entram, respectivamente. Essa divisa˜o
depende da distaˆncia entre o indutor e o material dispersivo, quanto menor
a distaˆncia, maior o valor de C11a. Um maior valor de C11a significa que ha´
uma maior interac¸a˜o entre o campo ele´trico e o material, consequentemente
a poteˆncia dissipada no material e´ maior tambe´m. As correntes no material
esta˜o representadas pela resisteˆncia Rdis e pela capacitaˆncia Cdis no modelo
da Figura 11(a). O circuito da Figura 11(c) e´ reduzido ao circuito da Figura
11(d) para uma determinada faixa de frequeˆncias. Em resumo, a interac¸a˜o
com o campo ele´trico, principalmente, deve diminuir a frequeˆncia de autores-
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Figura 11: Modelo do indutor: (a) Isolado no ar. (b) Pro´ximo a um material
diele´trico ideal (σ = 0). (c) Rodeado de material dispersivo. (d) Circuito
equivalente em uma faixa de frequeˆncias determinada.
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Figura 12: (a) Correntes parasitas geradas no material. (b) Modelo do indutor
incluindo correntes parasitas no material dispersivo. (c) Modelo reduzido.
sonaˆncia do indutor e aumentar as perdas.
2.2.3 Interac¸a˜o entre o Campo Magne´tico do Indutor e o Material
ao seu Redor
O campo magne´tico na˜o perturba diretamente os materiais estudados
(FR4, Silı´cio e tecidos biolo´gicos), dado que sua permeabilidade magne´tica e´
aproximadamente igual a` permeabilidade no va´cuo µ0. Entretanto, o campo
magne´tico pode gerar nos materiais as denominadas correntes parasitas (eddy
currents).
Para entender as correntes parasitas, pode ser observada a Figura
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12(a). A corrente que circula no indutor esta´ associada a um campo ele´trico
E10. Essa corrente gera um campo magne´tico H10 que e´ perpendicular ao
plano em que E10 esta´ localizado. Quando o campo magne´tico atinge o mate-
rial, ele induz o campo ele´trico E30 conforme (2.22). Usando (2.23), pode ser
visto que E30 gera um campo magne´tico H30 que se opo˜e ao campo magne´tico
original H10. O campo induzido E30 da´ origem a`s correntes parasitas, as quais
dependem do valor de εr(ω). Ao circularem no material, essas correntes ge-
ram perdas associadas diretamente com a parte imagina´ria de εr.
A interac¸a˜o entre o campo magne´tico do indutor e o material pode
ser modelada como mostrado na Figura 12(b). As correntes parasitas que
circulam no material dispersivo sa˜o representadas como I3. A indutaˆncia L30
expressa a relac¸a˜o entre o fluxo magne´tico associado a H30 e a corrente I3.
A indutaˆncia mu´tua M130 modela o acoplamento magne´tico entre a corrente
do indutor e as correntes parasitas. A capacitaˆncia C30 modela as correntes
capacitivas associadas a` parte real de εr, enquanto a resisteˆncia R30 modela a
corrente devida a` parte imagina´ria de εr. Fazendo ana´lise de malhas, podem
ser obtidas as seguintes equac¸o˜es:
−Vtest + jωL10I1+ I1R10+ jωM130I3 = 0 (2.27)
jωM130I1+ jωL30I3+
I3
jωC30
+ I3R30 = 0. (2.28)
A partir de (2.28), pode ser calculado I3 em func¸a˜o de I1,resultando
em
I3 =
− jωM130I1
R30+ j(ωL30− 1ωC30 )
=
− jωM130[R30− j(ωL30− 1ωC30 )]I1
R230+(ωL30− 1ωC30 )2
; (2.29)
substituindo (2.29) em (2.27) e reorganizando os termos, pode ser obtida a
impedaˆncia equivalente Z1:
Z1 =
Vtest
I1
= jωL10+R10+
(ωM130)2[R30− j(ωL30− 1ωC30 )]
R230+(ωL30− 1ωC30 )2
(2.30)
= jω
[
L10−
(ωM130)2(L30− 1ω2C30 )
R230+(ωL30− 1ωC30 )2
]
+
[
R10+
(ωM130)2R30
R230+(ωL30− 1ωC30 )2
]
.
(2.31)
E´ possı´vel representar Z1 como uma indutaˆncia e uma resisteˆncia em
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se´rie, como mostrado na Figura 12(c). Os valores equivalentes para a in-
dutaˆncia e a resisteˆncia sa˜o expressados respectivamente por
L1 = L10−
(ωM130)2(L30− 1ω2C30 )
R230+(ωL30− 1ωC30 )2
(2.32)
R1 = R10+
(ωM130)2R30
R230+(ωL30− 1ωC30 )2
. (2.33)
Em resumo, a interac¸a˜o entre o campo magne´tico do indutor e os ma-
teriais dispersivos pode ser modelada como uma diminuic¸a˜o na indutaˆncia
equivalente e um aumento na resisteˆncia equivalente.
2.3 ADAPTAC¸A˜O DE IMPEDAˆNCIAS
Uma situac¸a˜o comum no projeto de sistemas eletroˆnicos e´ a necessi-
dade de ligar blocos funcionais. Por exemplo, ligar um bloco A que conte´m
componentes ativos com um bloco B que e´ formado por componentes passi-
vos, como mostrado na Figura 13(a). Os dois blocos podem ser representados
a partir do equivalente The´venin, como mostrado na Figura 13(b). O equiva-
lente do bloco B e´ a impedaˆncia ZB, pois na˜o conte´m fontes. Ja´ o equivalente
do bloco A, e´ uma fonte de tensa˜o VA e uma impedaˆncia em se´rie ZA. A
poteˆncia entregue ao bloco B (PB) pode ser calculada como
PB = |I|2ℜe{ZB} (2.34)
=
∣∣∣∣ VAZA+ZB
∣∣∣∣2ℜe{ZB}. (2.35)
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   ativos e
  
 
passivos
   Bloco B
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   passivos
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Figura 13: Ligac¸a˜o de dois circuitos ele´tricos: (a) Diagrama de blocos. (b)
Circuito equivalente.
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As impedaˆncias podem ser definidas como: ZA = RA + jXA e ZB =
RB + jXB, onde RA e RB sa˜o resisteˆncias e XA e XB sa˜o reataˆncias. Usando
essas definic¸o˜es em (2.35), pode-se calcular PB:
PB =
∣∣∣∣ VA(RA+RB)+ j(XA+XB)
∣∣∣∣2ℜe{RB+ jXB} (2.36)
=
V 2A RB
(RA+RB)2+(XA+XB)2
. (2.37)
O problema da adaptac¸a˜o de impedaˆncias geralmente e´ formulado
como segue: dado um circuito equivalente do bloco A conhecido, encontrar
os valores de RB e XB que permitem obter a ma´xima poteˆncia que pode ser
transferida ao bloco B, supondo que RB e XB sa˜o independentes. O primeiro
passo para calcular a soluc¸a˜o e´ derivar (2.37) com respeito a XB e igualar a
zero:
∂PB
∂XB
=
−V 2A RB(2(XA+XB))
((RA+RB)2+(XA+XB)2)2
= 0. (2.38)
A equac¸a˜o (2.38) e´ satisfeita quando XB = −XA, o que corresponde
a um ma´ximo local da func¸a˜o PB. Aplicando essa condic¸a˜o em (2.37),
transforma-se a func¸a˜o PB em
PBR = PB|XB=−XA =
V 2A RB
(RA+RB)2
. (2.39)
O seguinte passo e´ derivar (2.39) com respeito a RB e igualar a zero:
∂PBR
∂RB
=V 2A RB
[ −2
(RA+RB)3
]
+
1
(RA+RB)2
[V 2A ] = 0; (2.40)
multiplicando (2.40) por (RA+RB)3/V 2A , obte´m-se:
−2RB+(RA+RB) = 0. (2.41)
A equac¸a˜o (2.41) e´ satisfeita quando RB = RA. Aplicando essa
condic¸a˜o em (2.39), obte´m-se a ma´xima poteˆncia que pode ser transferida ao
bloco B, a qual e´ denominada poteˆncia disponı´vel (Pav):
Pav = PBR|RB=RA =
V 2A
4RB
. (2.42)
48 2 Fundamentos sobre Acoplamentos Indutivos
Uma medida de eficieˆncia na adaptac¸a˜o de impedaˆncias ηM pode ser
definida conforme (2.43):
ηM =
PB
Pav
=
4R2B
(RA+RB)2+(XA+XB)2
. (2.43)
Quando as condic¸o˜es de adaptac¸a˜o ideal sa˜o atendidas (RB = RA e
XB = −XA), enta˜o a eficieˆncia do adaptac¸a˜o e´ 100% (ηM = 1). O que sig-
nifica que toda a poteˆncia disponı´vel no bloco A (tambe´m denominado: “a
fonte”) esta´ sendo de fato transferida para o bloco B (tambe´m denominado:
“a carga”).
2.4 CONSIDERAC¸O˜ES A RESPEITO DA FREQUEˆNCIA DE OPERAC¸A˜O
A eficieˆncia energe´tica e´ considerada o principal objetivo de projeto
no acoplamento indutivo. A eficieˆncia depende da tecnologia usada para fa-
bricar os indutores, das dimenso˜es do sistema, do meio que envolve o im-
plante e da frequeˆncia escolhida, entre outros. A tecnologia afeta a ma´xima
eficieˆncia que pode ser atingida, pois ela determina a resisteˆncia dos condu-
tores e a ma´xima frequeˆncia de operac¸a˜o nos indutores. As dimenso˜es do
sistema tambe´m afetam diretamente a eficieˆncia, quanto maior o tamanho
dos indutores comparado com a distaˆncia entre eles, maior a quantidade de
fluxo magne´tico que e´ compartilhado, e portanto maior a eficieˆncia atingida.
O meio, que no caso dos implantes inclui va´rias camadas de tecido biolo´gico,
dissipa parte da energia que e´ transmitida para o implante.
Tecnologia
Dimensões
Meio
Frequência
Eficiência
energética
Figura 14: Relac¸a˜o entre os principais fatores que afetam a eficieˆncia do aco-
plamento indutivo.
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No tocante a` frequeˆncia de operac¸a˜o, sua escolha e´ determinante para
maximizar a eficieˆncia energe´tica do sistema. Identificar a melhor frequeˆncia
e´ uma tarefa complexa, pois envolve todos os itens mostrados na Figura 14.
A tecnologia de fabricac¸a˜o dos indutores determina a frequeˆncia de autores-
sonaˆncia. Quando a frequeˆncia de operac¸a˜o dos indutores se aproxima da
frequeˆncia de auto-ressonaˆncia, os indutores se tornam menos eficientes por
causa das perdas de energia na forma de radiac¸a˜o. Por outro lado, a tecnolo-
gia de fabricac¸a˜o tambe´m determina as perdas oˆhmicas, ou seja, a resisteˆncia
do condutor. Essas perdas sa˜o dominantes em baixas frequeˆncias. De fato,
a frequeˆncia na qual os indutores apresentam o maior fator de qualidade e´
aquela na qual as perdas por radiac¸a˜o igualam a`s perdas oˆhmicas. O tamanho
dos indutores tambe´m determina sua frequeˆncia de autoressonaˆncia. Uma
forma de interpretar esse fato e´ considerar que para maiores tamanhos, a in-
dutaˆncia e´ maior e por conseguinte a frequeˆncia de autoressonaˆncia e´ menor.
Por esse motivo, uma consequeˆncia lo´gica de miniaturizar um dispositivo im-
plantado deve ser o aumento na frequeˆncia de operac¸a˜o.
Dispositivos alimentados indutivamente em geral usam baixas
frequeˆncias. Em parte, essa escolha esta´ relacionada com o tamanho
dos indutores que geralmente esta´ na faixa dos cm. A escolha de baixas
frequeˆncias leva ao projeto de indutores de va´rias espiras. No caso de
dispositivos implantados, a escolha de baixas frequeˆncias geralmente e´
feita para evitar a absorc¸a˜o de energia nos tecidos, a qual aumenta com a
frequeˆncia. Todavia, o estudo feito em [37] afirma que a frequeˆncia o´tima
para transferir energia ao implante esta´ na faixa dos GHz. O raciocı´nio que
questiona o senso comum sobre a frequeˆncia o´tima e´ o seguinte: apesar
da energia dissipada no tecido aumentar com a frequeˆncia, a energia que
pode ser recebida pelo implante tambe´m aumenta com a frequeˆncia. Dada a
complexidade do problema, ele pode ser dividido em duas partes: primeiro, o
estudo dos fatores que otimizam a eficieˆncia do acoplamento indutivo quando
esta´ rodeado por ar e, segundo, com base nesse estudo pode ser investigada a
melhor frequeˆncia para energizar os implantes.
Neste capı´tulo, apresentaram-se os conceitos fundamentais sobre os
acoplamentos indutivos aplicados na transfereˆncia de energia e comunicac¸a˜o
de dados a implantes. Foram mostrados os modelos que caraterizam o com-
portamento ele´trico dos indutores e sua interac¸a˜o com os materiais ao seu
redor. Tambe´m foi demonstrada a importaˆncia da adaptac¸a˜o de impedaˆncias
nas interfaces dos circuitos ele´tricos, ja´ que este aspecto deve influenciar dire-
tamente a eficieˆncia do acoplamento indutivo. Finalmente, foram discutidas
as considerac¸o˜es para a escolha da frequeˆncia de operac¸a˜o do acoplamento
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para a energizac¸a˜o do implante.
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Dada a complexidade das relac¸o˜es de interdependeˆncia entre os fato-
res que afetam a eficieˆncia, torna-se necessa´rio desenvolver um me´todo para o
projeto dos acoplamentos indutivos. A ferramenta matema´tica escolhida para
esse objetivo e´ a programac¸a˜o geome´trica, pois permite a soluc¸a˜o de pro-
blemas com mu´ltiplas varia´veis e mu´ltiplas restric¸o˜es. Para a soluc¸a˜o desse
tipo de problemas matema´ticos existem algoritmos implementados de fa´cil
acesso como o CVX [57]. A primeira sec¸a˜o deste capı´tulo apresenta o mo-
delo ele´trico do acoplamento indutivo, com base nele e´ deduzida uma ex-
pressa˜o para a eficieˆncia. Essa expressa˜o e´ adequada para a formulac¸a˜o do
problema como um programa geome´trico, tal como e´ mostrado na Sec¸a˜o 3.2.
Para validar experimentalmente o me´todo, foi fabricado um proto´tipo de aco-
plamento indutivo e os resultados de medic¸a˜o mostram concordaˆncia com as
previso˜es teo´ricas. Embora alguns dos modelos usados no me´todo apresen-
tado neste capı´tulo sejam empı´ricos, os resultados obtidos servem como guia
para a deduc¸a˜o de expresso˜es analı´ticas.
3.1 MODELO ELE´TRICO
O sistema de transfereˆncia de energia a ser analisado e´ formado por
dois indutores L1 e L2, como mostrado na Figura 15. As perdas associadas
a cada indutor sa˜o representadas pelas resisteˆncias se´rie R1 e R2, respectiva-
mente. O acoplamento magne´tico entre os dois indutores e´ expressado pela
indutaˆncia mu´tua (M = k
√
L1L2), onde k e´ o fator de acoplamento magne´tico
com valores entre 0 e 1. A carga do acoplamento indutivo e´ dada pela im-
pedaˆncia ZX =RX + jXX . A eficieˆncia na transfereˆncia de poteˆncia do circuito
L1 L2
R1 R2
M
R
X +
 jX
Xvtest
Zin
I1 I2
Figura 15: Modelo ele´trico do acoplamento indutivo.
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da Figura 15 pode ser calculada segundo a equac¸a˜o (3.1):
η0 =
|I2|2RX
|I1|2ℜe{Zin} , (3.1)
onde I1 e I2 sa˜o as correntes de malha e Zin e´ a impedaˆncia percebida na en-
trada do acoplamento indutivo. Fazendo ana´lise de malhas, podem ser obtidas
as equac¸o˜es (3.2) e (3.3):
−Vtest + jωL1I1+ I1R1+ jωM12I2 = 0 (3.2)
jωL2I2+ I2R2+ jωM12I1+ I2(RX + jXX ) = 0. (3.3)
A partir de (3.3), I2 pode ser calculado em func¸a˜o de I1:
I2 =
− jωM12I1
(R2+RX )+ j(ωL2+XX )
; (3.4)
substituindo (3.4) em (3.2) e reorganizando os termos, o valor de Zin pode ser
obtido:
Zin =
Vtest
I1
= jωL1+R1+
(ωM12)2[(R2+RX )− j(ωL2+XX )]
(R2+RX )2+(ωL2+XX )2
. (3.5)
Substituindo (3.4) e (3.5) na equac¸a˜o (3.1), a eficieˆncia pode ser cal-
culada:
η0 =
(ωM12)2RX
R1((ωL2+XX )2+(R2+RX )2)+(ωM12)2(R2+RX )
. (3.6)
Da equac¸a˜o (3.6), pode ser calculado o valor de XX que maximiza a
eficieˆncia. Esse valor sera´ denominado XXopt e e´ dado pela equac¸a˜o (3.7).
XXopt =−ωL2. (3.7)
Usando o valor o´timo de XX e a equac¸a˜o (3.6), pode ser obtido o
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recı´proco da eficieˆncia como mostrado na equac¸a˜o (3.8):
1
η
=
1
η0
∣∣∣∣
XX=−ωL2
=
R1(R2+RX )2+(ωM12)2(R2+RX )
(ωM12)2RX
(3.8)
=
R1(R22+2R2RX +R
2
X )
(ωM12)2RX
+
R2
RX
+1 (3.9)
=
R1R2
(ωM12)2
(
R2
RX
+2+
RX
R2
)
+
R2
RX
+1. (3.10)
O valor de RX que maximiza a eficieˆncia pode ser derivado da equac¸a˜o
(3.10), resultando em RXopt = R2
√
1+ k2Q1Q2, onde Q1(2)=ωL1(2)/R1(2) e´
o fator de qualidade do indutor prima´rio (secunda´rio). Os valores de XXopt
e RXopt correspondem ao casamento de impedaˆncias simultaˆneo da rede de
duas portas, no lado do secunda´rio. Definindo p0= R2/RX , a equac¸a˜o (3.10)
pode ser reescrita na forma abaixo:
1
η
=
1
k2
1
Q1
1
Q2
(
p0+2+
1
p0
)
+ p0+1. (3.11)
A varia´vel p0 pode ser vista como uma medida do casamento de im-
pedaˆncia no secunda´rio, por esse motivo ela aparece em (3.11) influenciando
fortemente a eficieˆncia. A equac¸a˜o (3.11) e´ chave para o entendimento e o
projeto dos acoplamentos indutivos pois ela mostra claramente os fatores dos
quais depende a eficieˆncia.
3.2 PROJETO DO ACOPLAMENTO INDUTIVO COM EFICIEˆNCIA
OTIMIZADA
3.2.1 Programac¸a˜o Geome´trica
Um programa geome´trico (PG) e´ um problema matema´tico com a se-
guinte forma padra˜o [58]: minimizar : fob j(x)su jeito a : fi(x)<= 1, i = 1,2, ...n fg j(x) = 1, j = 1,2, ...ng;
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onde fob j e´ a func¸a˜o objetivo a ser minimizada, fi e g j sa˜o restric¸o˜es em forma
de desigualdade e igualdade respectivamente, x e´ o conjunto de varia´veis in-
dependentes, n f e ng sa˜o o nu´mero de func¸o˜es fi e g j respectivamente. As
func¸o˜es g j devem ser monoˆmios, enquanto fi(x) e fob j devem ser posinoˆmios.
Por exemplo, para um PG com treˆs varia´veis independentes x = {x1,x2,x3},
um monoˆmio g1 apresenta a forma:
g1(x1,x2,x3) = α1x
β1
1 x
β2
2 x
β3
3 , (3.12)
onde α1 e´ uma constante real positiva (α1 > 0), e β1,β2,β3 sa˜o constantes
reais positivas ou negativas. Ja´ os posinoˆmios correspondem a` soma de um
ou mais monoˆmios. Por exemplo, um posinoˆmio f1 pode ter a forma:
f1(x1,x2,x3) = α11x
β11
1 x
β12
2 x
β13
3 +α21x
β21
1 x
β22
2 x
β23
3 , (3.13)
onde α11,α21 sa˜o constantes reais positivas, e β11...β23 sa˜o constantes reais
positivas ou negativas.
3.2.2 Definic¸a˜o do Caso Usado como Exemplo
O modelo apresentado na Sec¸a˜o 3.1 e´ geral, podendo ser aplicado a
qualquer acoplamento indutivo. Para o restante do me´todo de projeto sera˜o
usadas as condic¸o˜es de um caso especı´fico. A descric¸a˜o do caso e´ a seguinte:
i. Material em volta dos indutores: No caso dos implantes, o indu-
tor estara´ envolvido por um ou mais tipos de tecidos. Entretanto, o
caso usado como exemplo desta sec¸a˜o coloca apenas o ar entre os in-
dutores, a fim de ter como refereˆncia um resultado independente das
caracterı´sticas dos tecidos.
ii. Tecnologia: Os dois indutores sa˜o implementados em placas de cir-
cuito impresso com substrato de FR4. A espessura do cobre e´ 35 µm
e do substrato e´ 1,5 mm. A ma´quina disponı´vel para fabricar as placas
requer uma largura de trilha mı´nima de 0,1 mm e uma distaˆncia entre
trilhas mı´nima de 0,1 mm.
iii. Tamanho do indutor implantado: Procurou-se que o indutor fosse
o menor possı´vel, pore´m, ele deve ter um tamanho consideravelmente
maior do que os capacitores e do que os conectores usados para medir
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Figura 16: (a) Geometria dos indutores. (b) Dependeˆncia do ma´ximo fator de
qualidade com o fator de preenchimento.
experimentalmente o sistema. Isto evita que os efeitos parasitas do-
minem as medic¸o˜es. Foi escolhido o valor de 4 mm para o diaˆmetro
me´dio do indutor implantado.
iv. Nu´mero de espiras: Decidiu-se implementar indutores de uma espira,
pois foi verificado atrave´s de simulac¸o˜es que um indutor de uma espira
sempre tem maior fator de qualidade do que um indutor de va´rias espi-
ras ocupando o mesmo volume e com o mesmo fator de preenchimento.
v. Fator de preenchimento (wind1(2)/davg1(2)): Para um valor de davg1(2)
fixo, aumentar wind1(2) significa uma reduc¸a˜o na resisteˆncia se´rie do in-
dutor, mas tambe´m reduz o valor da indutaˆncia (equac¸a˜o (2.12)). Os
dois efeitos juntos resultam no comportamento da Figura 16(b), obtida
da simulac¸a˜o de va´rios indutores no EMPRO. Na figura, pode ser ob-
servado que existe um valor do fator de preenchimento que corresponde
ao melhor fator de qualidade. Segundo a figura, esse valor esta´ entre
1/10 e 1/8. Por esse motivo, foi escolhido o valor de wind2 = davg2/8 =
0,5 mm e o valor de wind1 foi condicionado para ser menor ou igual do
que davg1/8.
vi. Distaˆncia entre indutores: Considerando as possı´veis profundidades
do implante, foi explorado o projeto do acoplamento indutivo para
distaˆncias entre 1 mm e 35 mm.
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3.2.3 Formulac¸a˜o do Problema
O objetivo e´ maximizar a eficieˆncia do acoplamento indutivo, o que e´
equivalente a minimizar o recı´proco da eficieˆncia calculado em (3.11). Por-
tanto (3.11) e´ a func¸a˜o objetivo do programa geome´trico. A separac¸a˜o das
subfunc¸o˜es (1/k2), (1/Q1) e (1/Q2) e´ muito conveniente pois permite que cada
subfunc¸a˜o seja modelada como um posinoˆmio como sera´ explicado nos se-
guintes para´grafos. Esse fato garante que (3.11) e´ um posinoˆmio tambe´m,
permitindo a formulac¸a˜o do problema como um programa geome´trico:
minimizar : Equac¸a˜o (3.11)
su jeito a : (A) 8 ·wind1 ≤ davg1
(B) 0.1 mm≤ wind1
(C) davg1+wind1 ≤ 60 mm,
onde as restric¸o˜es (A), (B) e (C) sa˜o limites correspondentes a` regia˜o de va-
lidade dos modelos ajustados. As restric¸o˜es (A) e (B) foram impostas na
delimitac¸a˜o do caso na Sec¸a˜o 3.2.2. Ja´ a restric¸a˜o (C) e´ um limite superior
arbitra´rio sobre o tamanho do indutor externo. As restric¸o˜es garantem que a
soluc¸a˜o matema´tica do problema seja realista e tenha um significado fı´sico.
Outras restric¸o˜es podem ser adicionadas segundo a necessidade do projeto.
Tendo formulado o PG, o passo seguinte e´ construir os modelos para
1/Q1(2) e para 1/k2. Como ponto de partida para os modelos, foram fei-
tas simulac¸o˜es eletromagne´ticas para um conjunto de indutores dentro do
espac¸o de projeto. As simulac¸o˜es foram executadas no software EMPRO
da Keysight R©. Na Figura 17(a) e´ mostrado o recı´proco do fator de qualidade
variando com a frequeˆncia, para treˆs valores de davg1 e com davg1/wind1 = 8.
Na figura pode ser visto que cada curva apresenta um ponto de mı´nimo, sendo
que esse ponto acontece em uma frequeˆncia menor para o maior indutor.
O recı´proco do quadrado do fator de acoplamento magne´tico e´ plo-
tado na Figura 17(b) para treˆs distaˆncias entre indutores, sendo que 1/k2 e´
igual a (L1L2/M2). Os valores de L1(2) foram obtidos das simulac¸o˜es eletro-
magne´ticas feitas no conjunto de indutores. Por outro lado, o valor de M foi
calculado usando (2.18).
Os eixos nas Figuras 17(a) e 17(b) foram propositalmente colocados
em escala logarı´tmica para facilitar a identificac¸a˜o dos monoˆmios que po-
dem ser ajustados a`s curvas, ja´ que os monoˆmios correspondem a linhas retas
quando plotados sobre os dois eixos em escala logarı´tmica. Por exemplo,
a func¸a˜o y = a · xb e´ um monoˆmio. Aplicando logaritmo nos dois lados da
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Figura 17: (a) Recı´proco do fator de qualidade variando com a frequeˆncia,
para davg1/wind1 = 8. (b) Recı´proco do quadrado do fator de acoplamento
magne´tico quando davg2 =4 mm.
equac¸a˜o, o monoˆmio vira log(y) = b · log(x)+ log(a), que corresponde a uma
linha reta se plotado log(y) vs. log(x). A forma posinomial requerida para os
modelos e´ obtida somando monoˆmios como mostrado a seguir:
1/Q1 =
2
∑
i=1
a1i(davg1)a2i(wind1)a3i( f )a4i (3.14)
1/Q2 =
2
∑
i=1
a5i( f )a6i (3.15)
1/k2 =
2
∑
i=1
a7i(davg1)a8i +a9, (3.16)
onde a1i ... a8i e a9 sa˜o escolhidos para ajustar os modelos em (3.14),
(3.15) e (3.16), aos dados simulados e calculados de 1/Q1(2) e 1/k2. As
assı´ntotas com inclinac¸a˜o negativa na Figura 17(a) e na Figura 17(b) podem
ser ajustadas aos primeiros monoˆmios (i=1) de (3.14) e (3.16), respectiva-
mente, enquanto as assı´ntotas com inclinac¸a˜o positiva podem ser ajustadas
aos segundos monoˆmios (i=2). Dado que as dimenso˜es do indutor implan-
tado sa˜o fixas, a func¸a˜o 1/Q2 e´ um caso especial de 1/Q1, onde davg2 =4 mm
e wind2 =0,5 mm.
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3.3 EXECUC¸A˜O E VALIDAC¸A˜O EXPERIMENTAL DO ME´TODO
O programa geome´trico foi solucionado usando CVX, que e´ um pa-
cote usado no Matlab para especificar e resolver problemas convexos [57].
Os resultados sa˜o mostrados nas curvas so´lidas da Figura 18 para valores de
d entre 1 mm e 35 mm. Para validar os resultados do PG foram escolhidos
quatro valores para d (5, 10, 15 e 20) mm. O acoplamento indutivo projetado
para ter eficieˆncia o´tima em cada um desses casos foi simulado eletromagne-
ticamente com o EMPRO. Os resultados sa˜o mostrados como cı´rculos nas Fi-
guras 18(b) e 18(c). Ao comparar os cı´rculos com as curvas so´lidas e´ possı´vel
ver que os valores simulados esta˜o bem pro´ximos dos valores estimados no
PG, demonstrando a validade dos modelos implementados. E´ importante no-
tar que as Figuras 18(a), 18(b) e 18(c) sa˜o mutuamente dependentes. Por
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Figura 18: Resultados do projeto o´timo: (a) Diaˆmetro me´dio e largura de
linha do indutor prima´rio. (b) Frequeˆncia. (c) Eficieˆncia.
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exemplo, quando d=15 mm, o indutor externo que otimiza a eficieˆncia deve
ter dimenso˜es davg1=21,8 mm e wind1=2,7 mm. Com esse indutor e a essa
distaˆncia, a ma´xima eficieˆncia que pode ser obtida e´ 36%, segundo o PG, e
de 40%, segundo a simulac¸a˜o. A frequeˆncia na qual pode ser obtida essa
ma´xima eficieˆncia e´ de 336 MHz segundo o PG e de 398 MHz na simulac¸a˜o.
O valor o´timo de davg1, mostrado na Figura 18(a), aumenta quando
a distaˆncia entre indutores aumenta. Este comportamento e´ consistente com
os pontos de mı´nimo nas curvas de 1/k2 na Figura 17(b). O decaimento da
frequeˆncia o´tima com a distaˆncia, apresentado na Figura 18(b), e´ causada
pelo aumento de davg1. Como era de se esperar, a ma´xima eficieˆncia que pode
ser obtida decai tambe´m com o aumento da distaˆncia, devido a` diminuic¸a˜o do
fator de acoplamento magne´tico.
Para verificar o projeto experimentalmente, foi prototipado o acopla-
mento indutivo o´timo para d=15 mm como mostrado na Figura 19(a). Redes
capacitivas foram usadas para adaptar a impedaˆncia do acoplamento a`s por-
tas de 50 Ω do analisador vetorial de redes (VNA) ZVB8 R&S, conforme o
esquema´tico da Figura 19(a). O fator de qualidade dos capacitores CR1 e CR2
deve ser muito maior do que o fator de qualidade dos indutores para na˜o preju-
dicar a medida da eficieˆncia. Por esse motivo, foram preferidos os capacitores
de valor fixo, somente um capacitor varia´vel entre 0,5 pF e 1 pF foi usado no
lugar de CR1. Ja´ CR2 foi implementado com dez valores de capacitaˆncia di-
ferentes entre 4,7 pF e 71,7 pF. Do lado do analisador de redes foram usados
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Figura 19: Acoplamento indutivo o´timo para d=15 mm: (a) Configurac¸a˜o do
teste. (b) Eficieˆncia: Ma´ximo ganho disponı´vel (MAG).
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Figura 20: Kit de calibrac¸a˜o para conectores U.FL.
cabos SMA, enquanto do lado dos indutores foram usados cabos UFL, que
sa˜o menores.
O sistema foi calibrado usando um kit de fabricac¸a˜o pro´pria, como
mostrado na Figura 20, baseado no me´todo T hrough− Open− Short −
Match. Dos paraˆmetros S medidos foi obtido o MAG (Ma´ximo Ganho
Disponı´vel), que corresponde a` eficieˆncia do acoplamento indutivo assu-
mindo um casamento de impedaˆncias ideal. Os resultados sa˜o plotados como
cı´rculos na Figura 19(c) junto ao MAG simulado no EMPRO. Quando os
resultados experimentais sa˜o comparados aos resultados de simulac¸a˜o, as
duas curvas apresentam um comportamento semelhante, pore´m a diferenc¸a
absoluta no ponto de ma´ximo e´ de 10%. A discrepaˆncia nos resultados se
deve principalmente a`s perdas no setup de teste, que esta˜o relacionadas com o
fator de qualidade dos capacitores, com a precisa˜o da calibrac¸a˜o e ate´ mesmo
com as soldas dos componentes. Essas perdas se tornam significativas devido
ao alto fator de qualidade dos indutores testados. Os resultados das medic¸o˜es
esta˜o resumidos na Tabela 3.
Tabela 3: Resumo das medic¸o˜es do acoplamento indutivo.
davg1 21,8 mm davg2 4 mm d 15 mm
wind1 2,7 mm wind2 0,5 mm
fopt (Sim.) 398 MHz fopt (Med.) 415 MHz ∆ fopt 17 MHz
ηopt (Sim.) 40% ηopt (Med.) 30% ∆ηopt -10%
O resultado da Figura 18(b) difere da conclusa˜o em [36], mostrando
uma forte dependeˆncia da frequeˆncia o´tima com a distaˆncia entre os induto-
res. Isso acontece porque o tamanho o´timo do indutor prima´rio aumenta com
a distaˆncia. Devido a` diferenc¸a de tamanho dos indutores, a frequeˆncia o´tima
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e´ limitada, principalmente, pelo maior indutor. A dependeˆncia da eficieˆncia
com a carga foi incluı´da na otimizac¸a˜o, o que pode permitir que, no futuro,
sejam incluı´das outras restric¸o˜es relacionadas com a adaptac¸a˜o de impedaˆncia
e com o retificador. Em geral, o projeto com o PG permite combinar todas
as restric¸o˜es, ja´ que na˜o ha´ limites significativos sobre o nu´mero de varia´veis.
Ale´m disso, a convergeˆncia para o o´timo global e´ muito mais ra´pida e ga-
rantida do que em me´todos iterativos, como o me´todo proposto em [35]. O
me´todo proposto pode ser estendido para o caso em que o acoplamento in-
dutivo esta´ rodeado por tecidos biolo´gicos, dado que o efeito do tecido pode
ser modelado e simulado como uma variac¸a˜o em L1 e R1, como explicado na
Sec¸a˜o 2.2.
3.4 INDUTOR SEGMENTADO
Ambos os lados do acoplamento indutivo teˆm restric¸o˜es diferentes.
De uma parte, o indutor secunda´rio deve ser miniaturizado para reduzir o
tamanho do implante (ou a etiqueta RFID). Por outro lado, a restric¸a˜o no ta-
manho do indutor prima´rio e´ mais relaxada levando a acoplamentos indutivos
assime´tricos. Essa assimetria significa que a frequeˆncia de operac¸a˜o esta´ li-
mitada pelo indutor de maior tamanho como foi visto na sec¸a˜o anterior. Esse
fato obriga a operar o indutor menor em uma frequeˆncia na qual ele na˜o apre-
senta o fator de qualidade o´timo. Essa limitac¸a˜o pode ser superada usando
um indutor segmentado no prima´rio.
Indutores segmentados tambe´m podem ser encontrados na literatura
com o nome de antenas loop segmentadas [59, 60]. Em [59], e´ defendido o
uso de um indutor segmentado na alimentac¸a˜o de um implante para reduzir
a energia absorvida pelos tecidos. Essa reduc¸a˜o e´ atingida porque em vez
de ter um u´nico capacitor ressonante, o indutor segmentado usa va´rios ca-
pacitores em se´rie conseguindo uma melhor distribuic¸a˜o do campo ele´trico
ao longo da espira. Em [60], uma antena loop e´ segmentada para manter a
uniformidade da magnitude e fase da corrente ao longo do condutor, e assim
melhorar a distribuic¸a˜o do campo magne´tico na regia˜o de campo pro´ximo da
antena. Nesta sec¸a˜o, e´ demonstrada a extensa˜o da frequeˆncia de operac¸a˜o de
um acoplamento indutivo usando um indutor segmentado.
No exemplo apresentado nesta sec¸a˜o, sa˜o usados os valores de
davg1=22 mm, wind1=2,8 mm, davg2=4 mm e wind2=0,5 mm para manter um
ponto de comparac¸a˜o com os resultados apresentados na sec¸a˜o anterior.
Um indutor planar pode ser segmentado adicionando pequenas aberturas
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L
RS (f,CS)
C
CS
Figura 21: (a) Indutor de 4 segmentos. (b) Modelo do indutor segmentado.
igualmente separadas como mostrado na Figura 21(a) para o caso de quatro
segmentos. Capacitores discretos CD sa˜o soldados em cada abertura, co-
nectando os segmentos e ajustando a frequeˆncia de ressonaˆncia se´rie. Essa
capacitaˆncia, junto com a capacitaˆncia intrı´nseca entre os segmentos (CG),
e´ representada por CS =
CD+CG
N−1 no modelo para o indutor segmentado na
Figura 21(b), onde N e´ o nu´mero de segmentos. Quando N=1, CS tende a
infinito, o que significa que ele deve ser substituı´do por um curto-circuito no
modelo. Os valores de L e C na˜o mudam significativamente em relac¸a˜o ao
modelo apresentado na Sec¸a˜o 2.1. As perdas sa˜o modeladas com o resistor
RS( f ,CS) que depende da frequeˆncia e da capacitaˆncia CS. O efeito de CS
sobre RS aparece por causa da mudanc¸a no perfil de radiac¸a˜o do indutor.
A primeira consequeˆncia de segmentar o indutor pode ser percebida no
circuito da Figura 21(b). O circuito apresenta uma frequeˆncia de ressonaˆncia
se´rie em ω = 1/
√
LCS e uma frequeˆncia de ressonaˆncia paralela em ω =
1/
√
LCe, onde Ce e´ o equivalente se´rie entre C e CS. Dado que Ce e´ menor do
que C, a SRF e´ aumentada. Um valor maior de N significa um valor menor de
CS e, portanto, uma SRF maior. Essa afirmac¸a˜o pode ser verificada na Figura
22(a), onde a reataˆncia equivalente do indutor segmentado e´ comparada com
o caso de um segmento. A frequeˆncia de operac¸a˜o deve ser escolhida entre
a ressonaˆncia se´rie e a ressonaˆncia paralela para garantir que a espira ainda
opera como indutor.
A segunda consequeˆncia pode ser vista na Figura 22(b), onde sa˜o com-
paradas as curvas de RS do indutor de quatro segmentos com aquela de um
segmento para va´rios valores de CD. A curva de RS e´ deslocada para a direita
quando usados quatro segmentos, pore´m esse deslocamento depende do valor
de CD. Quando CD tende a infinito, a curva de RS tende a` curva de R do indu-
tor de um segmento. Isso ocorre porque capacitores grandes acoplam o sinal
fortemente, comportando-se quase como curto-circuitos, ou seja, como se na˜o
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Figura 22: (a) Reactaˆncia equivalente quando CD=0. (b) Perdas no indutor
segmentado.
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Figura 23: (a) Fator de qualidade do indutor segmentado. (b) Produto dos
fatores de qualidade dos indutores prima´rio e secunda´rio quando davg2=4 mm.
houvesse aberturas. O deslocamento nas curvas de resisteˆncia e´ explicado por
mudanc¸as na resisteˆncia de radiac¸a˜o do indutor.
Considerando os valores de RS obtidos de simulac¸o˜es eletro-
magne´ticas, e´ possı´vel calcular o fator de qualidade do indutor prima´rio
(Q1 = 2pi f L/RS) como mostrado na Figura 23(a). Note-se que cada ponto
corresponde ao ma´ximo fator de qualidade para cada valor de CD, a legenda
mostra a faixa de valores de CD para cada curva. Como a resisteˆncia de
radiac¸a˜o diminui quando N aumenta, o melhor fator de qualidade aumenta
e a frequeˆncia onde ele acontece tambe´m. Ale´m disso, se multiplicado pelo
fator de qualidade do secunda´rio, como mostrado na Figura 23(b), as vanta-
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Figura 24: (a) Resisteˆncia se´rie equivalente dos capacitores discretos. (b)
Produto dos fatores de qualidade considerando as perdas dos capacitores.
gens de usar o indutor segmentado se tornam mais evidentes. No entanto, os
valores mostrados na Figura 23(b) consideram capacitores ideais, portanto os
capacitores reais podem mudar os resultados.
Para a implementac¸a˜o dos proto´tipos ha´ disponibilidade de capacitores
de alto fator de qualidade, com encapsulado SMD 0402. A resisteˆncia se´rie
equivalente (ESR) dos capacitores e´ informada pelo fabricante para alguns
capacitores, marcados como “Data” na figura 24(a). Essa informac¸a˜o pode
ser extrapolada para a faixa inteira de capacitores que podem ser usados. Tal
extrapolac¸a˜o e´ plotada como curvas so´lidas na mesma figura. Uma superfı´cie
adequada para os dados do ESR foi obtida com o toolbox para o ajuste de
superfı´cies do MATLAB, sendo que a superfı´cie ajustada tem a forma de:
log(ESR) = a1+b1log( f )+ c1e−d1log(CD), (3.17)
onde a1=-4,123, b1=0,3296, c1=7,239e-9, e d1=1,483 sa˜o constantes obtidas
no ajuste da superfı´cie. Adicionando os efeitos do ESR dos capacitores, as
curvas da Figura 23(b) se transformam nas curvas da Figura 24(b). Em todas
as curvas e´ noto´ria a diminuic¸a˜o dos valores de Q1Q2, especialmente para va-
lores de N maiores, devido ao aumento do nu´mero de capacitores em se´rie, o
que aumenta a resisteˆncia equivalente. Considerando os resultados da Figura
24(b), a melhor eficieˆncia para as dimenso˜es dos indutores escolhidos pode
ser obtida quando o indutor prima´rio tem quatro segmentos e a frequeˆncia de
operac¸a˜o e´ aproximadamente 800 MHz com um valor de CD de 3 pF.
Embora a ana´lise feita tenha apontado 800 MHz como a melhor
frequeˆncia para o exemplo adotado, o proto´tipo para verificac¸a˜o experimental
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Figura 25: Configurac¸a˜o de teste e detalhe do indutor de 4 segmentos.
Figura 26: Paraˆmetros S medidos do acoplamento com indutor prima´rio seg-
mentado.
foi projetado para operar em 1 GHz. O motivo dessa escolha e´ para que
ele sirva tambe´m como indutor prima´rio para energizar o receptor WPT
integrado, cujo projeto sera´ apresentado no Capı´tulo 4. Para operar em
1 GHz os capacitores CD devem ser de 1,5 pF. O proto´tipo foi fabricado e
medido como mostrado na Figura 25. Um VNA ZVB8 R&S e´ usado para
medir os paraˆmetros S. Os dois indutores sa˜o casados ao sistema de medidas
de 50Ω usando redes-L capacitivas. Os paraˆmetros S medidos sa˜o mostrados
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Tabela 4: Resumo de desempenho do acoplamento indutivo com indutor
prima´rio segmentado.
N CD [pF] ηmax [%] fηmax [MHz]
1 – 30 415 Med.
4 3 38 735 Sim.
4 1,5 37 990 Sim.
4 1,5 30 980 Med.
na Figura 26. Idealmente, os dois indutores deveriam estar casados com
50Ω na mesma frequeˆncia, mas na pra´tica e´ difı´cil atingir essa condic¸a˜o com
capacitores de valor fixo. Por esse motivo a eficieˆncia e´ calculada a partir do
MAG dos paraˆmetros S.
Na Tabela 4 sa˜o comparados os resultados medidos com os resulta-
dos de simulac¸o˜es eletromagne´ticas de onda completa feitas no EMPRO. De
acordo com as simulac¸o˜es, a maior eficieˆncia atingida para as dimenso˜es
dos indutores especificadas e´ 38% na frequeˆncia 735 MHz com um indutor
de quatro segmentos. Operando o indutor de quatro segmentos em 1 GHz a
eficieˆncia cai levemente para 37%. No entanto, a eficieˆncia medida atinge o
valor de 30%. A diferenc¸a entre as medidas e as simulac¸o˜es pode ser atribuı´da
a componentes parasitas difı´ceis de simular, tais como a resisteˆncia e capa-
citaˆncias das soldas. Apesar disso, demonstrou-se a extensa˜o da frequeˆncia
de operac¸a˜o do acoplamento indutivo usando a te´cnica de segmentac¸a˜o.
3.5 CONCLUSO˜ES SOBRE A OTIMIZAC¸A˜O DA EFICIEˆNCIA
A otimizac¸a˜o da eficieˆncia comec¸ou com a definic¸a˜o do circuito que
modela o acoplamento indutivo. Com base nesse circuito foi obtida uma
expressa˜o que mostra claramente a dependeˆncia da eficieˆncia com o fator
de qualidade dos indutores, com o fator de acoplamento magne´tico e com a
varia´vel p que esta´ relacionada ao casamento de impedaˆncia no secunda´rio.
Considerando o modelo desenvolvido, o problema de otimizac¸a˜o foi es-
crito na forma de um programa geome´trico. Com a soluc¸a˜o do programa
geome´trico foram revelados os compromissos entre as varia´veis de projeto
que levam a acoplamentos indutivos com eficieˆncia otimizada.
O projeto do acoplamento parte de uma restric¸a˜o no tamanho do in-
dutor secunda´rio, que nos exemplos apresentados foi davg2=4 mm. Para cada
distaˆncia entre os indutores existe um tamanho que maximiza o fator de aco-
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plamento magne´tico. Por exemplo, quando a distaˆncia e´ 15 mm o indutor
prima´rio que maximiza o fator de acoplamento magne´tico tem davg1 de apro-
ximadamente 22 mm. Portanto, o indutor prima´rio deve ter tamanho maior do
que o secunda´rio. Essa diferenc¸a nos tamanhos dos indutores indica tambe´m
que a frequeˆncia na qual acontece o melhor fator de qualidade e´ diferente
para os dois indutores, sendo que a escolha da frequeˆncia e´ dominada pelo
indutor de maior tamanho. Isso ocorre porque o indutor maior apresenta
frequeˆncia de auto-ressonaˆncia menor e, pro´ximo dessa frequeˆncia, as per-
das por radiac¸a˜o aumentam significativamente. Nessas condic¸o˜es, o indutor
secunda´rio deve operar fora do seu ponto o´timo, ou seja, com fator de quali-
dade reduzido.
Uma soluc¸a˜o para estender a frequeˆncia de operac¸a˜o do indutor
prima´rio e´ o uso de um indutor segmentado. A sec¸a˜o anterior mostra os
resultados experimentais de um acoplamento indutivo cuja frequeˆncia foi
estendida de 415 MHz para 980 MHz usando o indutor segmentado. Para esse
sistema com frequeˆncia estendida, a eficieˆncia medida foi mantida no valor
de 30 %. A extensa˜o de frequeˆncia oferece maior flexibilidade no projeto do
acoplamento indutivo. Essa flexibilidade e´ aproveitada no capı´tulo seguinte,
onde e´ projetado um receptor de energia sem-fio completamente integrado.
O receptor pode ser otimizado de forma independente do indutor prima´rio.
Depois, na fase de testes, o receptor pode ser acoplado magneticamente a
diferentes indutores prima´rios, inclusive a um indutor segmentado como o
projetado na sec¸a˜o anterior.
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4 RECEPTOR DE ENERGIA SEM-FIO INTEGRADO EM CMOS
A integrac¸a˜o do receptor de energia sem-fio em tecnologia CMOS
e´ um passo importante na miniaturizac¸a˜o dos dispositivos eletroˆnicos. Os
desafios no projeto do receptor devem ser concentrados em dois itens: a
otimizac¸a˜o de cada fator que influencia a eficieˆncia e a realizac¸a˜o dos tes-
tes sem-fio do receptor. Essa necessidade de testar sem contatos o receptor
influencia em grande parte o projeto do receptor como sera´ mostrado ao longo
deste capı´tulo. A primeira sec¸a˜o retoma os conceitos de eficieˆncia discutidos
nos capı´tulos anteriores mas ampliados e adaptados especificamente ao sis-
tema WPT que inclui o receptor integrado. Depois e´ explicado o sistema
WPT completo e e´ definida uma estrate´gia para otimizar cada fator que influ-
encia a eficieˆncia do sistema. Posteriormente e´ mostrado o projeto dos blocos
que compo˜em o receptor WPT. Finalmente, sa˜o apresentados o layout e as
simulac¸o˜es do receptor projetado.
4.1 EFICIEˆNCIA NA TRANSFEREˆNCIA DE ENERGIA
A eficieˆncia esta´ relacionada com a quantidade de energia gasta no
processo de transfereˆncia da poteˆncia extraı´da da fonte por uma determi-
nada carga. No caso de um sistema WPT como o mostrado na Figura 27,
a eficieˆncia pode ser formulada como
ηT =
PV
Pin
(4.1)
onde PV e´ a poteˆncia DC entregue a` carga e Pin e´ a poteˆncia RF transferida ao
acoplamento indutivo ressonante. Tal como ilustrado na figura, a eficieˆncia
total do sistema WPT (ηT ) depende principalmente de treˆs contribuidores: a)
O acoplamento ressonante; b) O modulador de backscattering; c) O conver-
sor RF-DC. O acoplamento ressonante e´ formado por um par de ressonadores
Pin PVηrlk ηcom ηRT
Vin
Vsw
RVVDD
Figura 27: Sistema WPT tı´pico com comunicac¸a˜o por backscattering.
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Figura 28: Modelo do acoplamento ressonante.
LC magneticamente acoplados e sua eficieˆncia depende principalmente da
geometria dos indutores e sua posic¸a˜o relativa. Uma chave e´ usada para mo-
dificar a impedaˆncia do circuito conectado em paralelo ao acoplamento resso-
nante. O padra˜o associado ao sinal que controla a chave e´ percebido no lado
prima´rio do acoplamento como uma modulac¸a˜o de amplitude. Esta te´cnica
e´ melhor conhecida como backscattering e e´ muito comum em transponders
passivos, especialmente em etiquetas RFID [61]. Finalmente, o retificador
realiza a conversa˜o da poteˆncia RF recebida para a poteˆncia DC entregue a`
carga. Sendo assim, a eficieˆncia ηT pode ser reescrita como
ηT = ηrlk ηcom ηRT , (4.2)
onde
• ηrlk e´ a eficieˆncia do acoplamento ressonante;
• ηcom e´ uma medida relativa da energia que e´ gasta durante o processo
de envio de informac¸a˜o ao leitor;
• ηRT e´ a eficieˆncia de conversa˜o de RF para DC.
O acoplamento ressonante e a modulac¸a˜o de carga sa˜o detalhados nos
pro´ximos para´grafos. A eficieˆncia de retificac¸a˜o e´ abordada na Sec¸a˜o 4.3.2.
4.1.1 Eficieˆncia do acoplamento ressonante
A base do sistema WPT e´ um par de indutores acoplados cujo modelo
foi explicado na Sec¸a˜o 3.1. A eficieˆncia do acoplamento indutivo (ηlk) esta´
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dada por (3.11) que pode ser reescrita como
ηlk =
1
1
A0
(
p0+2+
1
p0
)
+ p0+1
, (4.3)
onde A0 = k2Q1Q2. Para o ca´lculo de 4.3 foi assumido que o secunda´rio esta´
ressonando (XX = − jωL2), essa condic¸a˜o pode ser atingida com um capa-
citor em se´rie C2 como mostrado na Figura 28. Para maximizar a poteˆncia
transferida da fonte para o acoplamento, e´ necessa´rio colocar o capacitor C1
ressonando em se´rie com L1. Na pra´tica C1 e C2 teˆm perdas associadas que
esta˜o incluı´das em R1r e R2r, respectivamente. Portanto, o fator de qualidade
do ressonador prima´rio e do secunda´rio sa˜o dados por:
1
Q1r
=
R1r
ωL1
=
1
Q1
+
1
Qc1
, (4.4)
1
Q2r
=
R2r
ωL2
=
1
Q2
+
1
Qc2
, (4.5)
onde Qc1 e Qc2 sa˜o os fatores de qualidade de C1 e C2, respectivamente. Subs-
tituindo A0 por A = k2Q1rQ2r e p0 por p = R2r/RX em (4.3), ηlk se torna ηrlk
para o acoplamento ressonante:
ηrlk =
1
1
A
(
p+2+
1
p
)
+ p+1
. (4.6)
O valor de p que maximiza ηrlk pode ser derivado de (4.6), resultando
em
popt =
1√
1+A
. (4.7)
Apesar de que foram assumidos capacitores ressonando em se´rie no
modelo da Figura 28(b), as expresso˜es obtidas em (4.5), (4.6) e (4.7) tambe´m
podem ser aplicadas para capacitores ressonando em paralelo, respeitando a
equivaleˆncia se´rie-paralelo da impedaˆncia.
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4.1.2 Regio˜es de operac¸a˜o do acoplamento ressonante
Ressonadores acoplados se comportam diferentemente dependendo do
nı´vel de acoplamento. Nesse sentido, e´ necessa´rio definir primeiro as regio˜es
onde o acoplamento e´ fraco ou forte. O ponto de partida e´ a equac¸a˜o (4.6)
onde duas assı´ntotas podem ser identificadas dependendo do valor de A com
relac¸a˜o a 1+
1
p
. A eficieˆncia do acoplamento ressonante pode ser aproximada
com
ηrlk ≈

A(
p+2+ 1p
) se A << 1+ 1p (Acoplamento fraco)
1
p+1
se A >> 1+ 1p (Acoplamento forte)
(4.8)
Na Figura 29(a) e´ plotada (4.8) em func¸a˜o de p para va´rios valores de A.
Para valores altos de A, as curvas pontilhadas se aproximam da curva so´lida
correspondente a` assı´ntota de acoplamento forte
1
p+1
. O ma´ximo valor para
cada curva pontilhada e´ marcado com um cı´rculo e corresponde a p = popt
dado por (4.7). Quando o acoplamento e´ fraco (A tende a 0), o valor de popt
tende a 1, como observado na figura. Nesse caso, a eficieˆncia se aproxima
da primeira assı´ntota em (4.8), na qual a ma´xima eficieˆncia atingida e´ A/4.
Quando A aumenta, o valor de popt diminui tendendo a 0.
A diferenc¸a entre as duas regio˜es e´ mais evidente na Figura 29(b),
onde ηrlk e´ plotado em func¸a˜o de A para p = 1. Na regia˜o de acoplamento
fraco a assı´ntota e´ A/4; portanto, a eficieˆncia e´ diretamente proporcional a
A. Por esse motivo o valor de A e´ a principal varia´vel a ser maximizada
em sistemas fracamente acoplados, que costuma ser o caso das aplicac¸o˜es
energizadas remotamente. Por outro lado, a eficieˆncia e´ quase independente
de A no acoplamento forte. No exemplo mostrado na Figura 29(b) a eficieˆncia
tende a 1/2.
4.1.3 Energia gasta na modulac¸a˜o por backscattering
A chave da Figura 27 e´ controlada por um sinal perio´dico Vsw. Quando
a chave e´ aberta toda a poteˆncia recebida no secunda´rio e´ transferida ao retifi-
cador, caso contra´rio toda a poteˆncia e´ refletida. Os efeitos do backscattering
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Figura 29: Eficieˆncia do acoplamento ressonante mostrando as regio˜es de
acoplamento.
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Figura 30: Efeito do chaveamento sobre a eficieˆncia. (a) Modelo. (b) Formas
de onda.
sobre a eficieˆncia podem ser analisados com a ajuda do circuito da Figura
30(a). O comportamento chaveado do sistema e´ modelado com S0, enquanto
a fonte de tensa˜o V0 e o resistor R0 definem a poteˆncia disponı´vel. O capa-
citor C0 e´ necessa´rio para manter a tensa˜o VDD durante o intervalo de tempo
em que S0 esta´ aberta. No processo de chaveamento, a queda na eficieˆncia
ηcom e´ definida como a poteˆncia me´dia na carga PV sobre P0, que e´ a poteˆncia
entregue a RL quando S0 esta´ fechada.
A poteˆncia instantaˆnea em C0 e RV sa˜o plotadas na Figura 30(b), as-
sumindo um valor de C0 suficientemente alto para desprezar a ondulac¸a˜o em
VDD. Quando S0 e´ fechada, a poteˆncia P0 e´ dividida em uma parte para carre-
gar o capacitor P1 e a poteˆncia do resistor PV , portanto P0 = P1+PV . Quando
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S0 e´ aberta a poteˆncia recebida e´ 0, enta˜o o capacitor entrega a poteˆncia PV a`
carga. Pelo princı´pio de conservac¸a˜o da energia no capacitor, pode-se escre-
ver:
P1T = PV (Tsw−T ), enta˜o (4.9)
P1 = PV
Tsw−T
T
. (4.10)
Em (4.9), T e´ o intervalo de tempo em que S0 esta´ fechada e Tsw e´
o perı´odo do sinal de controle Vsw. Usando (4.10), ηcom pode ser calculada
como
ηcom =
T
Tsw
= D, (4.11)
onde D e´ o ciclo u´til (duty cycle) do sinal de controle. Os valores de PV e P0
podem ser expressos em termos de VDD
PV =
V 2DD
RV
(4.12)
P0 =
V 2DD
RL
, (4.13)
onde RL e´ a resisteˆncia equivalente vista desde a fonte quando S0 esta´ fechado.
Como PV = DP0 enta˜o a relac¸a˜o entre RV e RL e´ dada por
RL = DRV . (4.14)
Por exemplo, quando o ciclo u´til e´ 50% o valor de RL e´ equivalente a RV/2.
4.2 CONCEPC¸A˜O DO SISTEMA WPT
O sistema WPT completo e´ mostrado na Figura 31, onde duas partes
podem ser identificadas: o transmissor e o receptor. No lado do transmis-
sor, a fonte de RF gera o sinal na frequeˆncia da portadora ( fc), ela e´ co-
nectada ao indutor prima´rio atrave´s de uma rede capacitiva de casamento de
impedaˆncia. A rede capacitiva adapta a impedaˆncia da fonte de 50 Ω a` im-
pedaˆncia do indutor para transferir a ma´xima poteˆncia. No receptor, o indutor
integrado e´ magneticamente acoplado ao indutor prima´rio. Um capacitor res-
sonando em paralelo com o indutor integrado funciona como adaptac¸a˜o de
impedaˆncia no secunda´rio. O sinal RF nos terminais do indutor e´ conver-
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Figura 31: Sistema para transfereˆncia de energia a receptor completamente
integrado em CMOS.
tido em poteˆncia DC para alimentar a carga. A carga foi cuidadosamente
projetada para o teste do sistema: trata-se de um oscilador controlado pela
fonte de alimentac¸a˜o (PSCO: Power-Supply Controlled Oscillator), sendo
que sua frequeˆncia ( fsw) depende da poteˆncia recebida. O sinal de saı´da
do PSCO controla uma chave paralela ao indutor integrado. Dessa forma,
a comunicac¸a˜o por backscattering e´ usada para fornecer informac¸a˜o relacio-
nada com a quantidade de poteˆncia recebida na carga.
O projeto do sistema WPT parte da equac¸a˜o da eficieˆncia:
ηT =
ηcomηRT
1
k2Q1rQ2r
(
p+2+
1
p
)
+ p+1
, (4.15)
que mostra explicitamente os fatores que influenciam a eficieˆncia e que, por-
tanto, devem ser otimizados. As varia´veis de projeto relacionadas com esses
fatores sa˜o resumidas na Tabela 5, onde elas aparecem na mesma ordem em
que devem ser projetadas. Primeiro, o ciclo u´til do sinal de backscattering e´
escolhido 50% para garantir a comunicac¸a˜o mesmo que a poteˆncia recebida
seja baixa. Segundo, o valor de Q2r, e portanto Q2, devem ser otimizados
atrave´s da adequada escolha das dimenso˜es do indutor integrado, assim como
sua frequeˆncia de operac¸a˜o. Os valores de ηRT e de p dependem do projeto
do retificador, da carga RV e da poteˆncia recebida PV ; essa dependeˆncia deve
ser considerada no projeto do PSCO. Finalmente, a escolha das dimenso˜es do
indutor prima´rio devem otimizar os valores de k e Q1r.
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Tabela 5: Varia´veis envolvidas no projeto o´timo do sistema WPT.
Parte Receptor Transmissor
Objetivos ηcom Q2r ηRT p k Q1r
Varia´veis • Valor • Indutor • Retificador • Indutor
de projeto fixo: integrado • Carga (RV ) Prima´rio
D=0,5 • Frequeˆncia ( f ) • Poteˆncia (PV )
4.3 PROJETO DO RECEPTOR DE ENERGIA SEM-FIO
Uma das especificac¸o˜es propostas para o receptor e´ que ele seja com-
pletamente integrado em um chip CMOS com a´rea de 1,5 mm× 1,5 mm. Para
atingir essa especificac¸a˜o otimizando a eficieˆncia, os blocos do receptor fo-
ram projetados como explicado a seguir.
4.3.1 Indutor Integrado
O indutor e´ o componente mais desafiador no projeto do receptor WPT
integrado em CMOS, isso se deve a sua proximidade com o substrato resistivo
e ao fato de que ele deve ocupar a a´rea mais externa do chip para maximizar o
fluxo magne´tico acoplado. A primeira condic¸a˜o levou a va´rios estudos sobre
a otimizac¸a˜o do fator de qualidade em indutores integrados. Uma te´cnica
amplamente aceita para melhorar o fator de qualidade e´ o uso de estruturas
meta´licas como blindagens entre o indutor e o substrato. Pore´m, essa te´cnica
na˜o pode ser aplicada a indutores WPT por causa da segunda condic¸a˜o. Uma
vez que o indutor ocupa a a´rea mais externa do chip, os circuitos restantes
devem ser posicionados na a´rea interna do indutor, o que dificulta a fabricac¸a˜o
das blindagens. Ale´m disso, os circuitos interferem com o campo magne´tico
em diferentes nı´veis dependendo do layout. Essa interfereˆncia e´ difı´cil de
estimar em simulac¸o˜es por causa da complexidade na geometria dos circuitos.
Nesta tese, a proposta para o tratamento desse problema e´ projetar o indutor
desprezando a interfereˆncia dos circuitos desenhados no interior do chip e, em
seguida, fazer o layout cuidadosamente para minimizar tais interfereˆncias.
As varia´veis relacionadas com a geometria do indutor sa˜o mostradas
na Figura 32(a), como exemplo foi desenhado um indutor com nu´mero de
espiras (nind2) igual a 2. O diaˆmetro externo (dext2) deve ser o maior possı´vel
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Figura 32: (a) Indutor de duas espiras. (b) Ma´ximo Q2 para diferentes indu-
tores. (c) Q2 para indutor de uma espira quando wind2 = 250 µm.
para maximizar o fluxo magne´tico captado pelo indutor, neste caso, esse va-
lor e´ 1460 µm. Esse valor e´ uma limitac¸a˜o imposta pela a´rea disponı´vel do
chip, 1500 µm× 1500 µm. O indutor foi desenhado no metal mais alto da
tecnologia, que tambe´m e´ o mais espesso, apresentando a menor resisteˆncia.
Foi feita uma varredura da largura de linha do indutor wind2, do diaˆmetro
me´dio davg2, do espac¸amento entre espiras sind2 e do nind2 com o objetivo de
encontrar o melhor fator de qualidade. Simulac¸o˜es eletromagne´ticas de onda
completa foram feitas no EMPRO para diferentes configurac¸o˜es. O fator de
qualidade de cada indutor foi computado em func¸a˜o da frequeˆncia e somente
os valores ma´ximos foram plotados na Figura 32(b). Baseados nessa figura,
pode-se concluir que o fator de qualidade diminui quando nind2 aumenta, por-
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tanto o valor o´timo de nind2 e´ 1. Ale´m disso, para o indutor de uma espira o
ma´ximo fator de qualidade e´ de 22,4 e e´ obtido quando wind2 e´ 250 µm. Esse
fator de qualidade ma´ximo e´ atingido na frequeˆncia de 1,04 GHz como pode
ser visto na Figura 32(c). Por esse motivo, tal frequeˆncia foi escolhida para a
operac¸a˜o do acoplamento indutivo. Um capacitor dual-MIM 4 de 11,6 pF foi
integrado em paralelo ao indutor para ressonar na frequeˆncia o´tima. O layout
do capacitor tambe´m foi otimizado, de tal forma que o fator de qualidade do
ressonador Q2r foi estimado em 21,7.
4.3.2 Retificador
A topologia do retificador e´ baseada em [62] por apresentar boa
eficieˆncia e simplicidade. O diagrama de blocos e´ mostrado na Figura 33(a),
sendo que cada esta´gio RTi e´ formado pelo circuito da Figura 33(b). Dois
transistores NMOS e dois PMOS se complementam formando uma estrutura
diferencial. No primeiro semiciclo, a tensa˜o in1 esta´ no seu maior valor e in2
esta´ no seu menor valor, essa diferenc¸a de tensa˜o nos transistores faz M1 e
M4 conduzirem ao mesmo tempo que M2 e M3 esta˜o cortados. Como M1 e
M4 conduzem, a tensa˜o V− e´ levada ao menor valor de in2 e a tensa˜o V+ e´
levada ao maior valor de in1. No segundo semiciclo, M1 e M4 sa˜o cortados
e M2 e M3 conduzem, levando V− ao menor valor de in1 e V+ ao maior
valor de in2. O nu´mero de esta´gios escolhido foi 4, como mostrado na Figura
33(a). Todos os transistores na Figura 33(b) teˆm comprimento de canal
mı´nimo (180 nm) e largura de 30 µm. Os transistores NMOS sa˜o dispositivos
triple-well, isso permite que as fontes sejam conectadas aos terminais de
corpo, minimizando a tensa˜o necessa´ria para que os transistores conduzam.
Com essas caracterı´sticas, o retificador foi simulado no Cadence, resultando
na eficieˆncia da Figura 33(c), em func¸a˜o de RV e PV .
As curvas so´lidas pertencem a` superfı´cie que descreve ηRT . Da figura
pode ser concluı´do que para cada valor de RV existe um valor de PV que ma-
ximiza a eficieˆncia
(
∂ηRT
∂PV
= 0
)
, tais valores esta˜o marcados com cı´rculos.
Quando esses pontos de ma´ximo parcial sa˜o projetados nos planos PVηRT e
PV RV , sa˜o formadas as curvas pontilhadas da Figura 33(c). Na projec¸a˜o no
plano PVηRT pode ser visto que ηRT e´ maior que 45% para PV variando en-
4Os capacitores MIM (Metal-Insulator-Metal) sa˜o capacitores de alto fator de qualidade
disponı´veis no processo de fabricac¸a˜o RF-CMOS 180 nm. O capacitor dual-MIM apresenta a
maior densidade de capacitaˆncia por a´rea do processo (aproximadamente 4 fF/µm2).
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Figura 33: Retificador: (a) Diagrama de blocos. (b) Esquema´tico de cada
esta´gio. (c) Eficieˆncia simulada.
tre -20 dBm e 0 dBm, o que e´ vantajoso porque significa que o sistema pode
operar em uma faixa ampla de nı´veis de poteˆncia. No entanto, para atingir
esses nı´veis e´ necessa´rio seguir a curva dos pontos de ma´ximo parcial. Esta
condic¸a˜o pode ser conseguida projetando a carga de tal forma que a relac¸a˜o
entre RV e PV e´ a indicada na projec¸a˜o PV RV da Figura 33(c), que e´ conside-
rada no projeto da carga varia´vel como mostrado em seguida.
4.3.3 Carga Varia´vel
O uso de um PSCO e´ muito conveniente para converter a quantidade
de poteˆncia recebida em uma quantidade de frequeˆncia. Ale´m disso, o con-
sumo do PSCO e´ uma func¸a˜o de VDD, portanto sua carga equivalente RV pode
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ser ajustada a`quela curva da projec¸a˜o PV RV na Figura 33(c). O PSCO e´ for-
mado por um oscilador em anel de sete esta´gios como mostrado na Figura
34(a). Um divisor de frequeˆncia baseado em um flip-flop e´ colocado apo´s o
oscilador para garantir um ciclo u´til de 50% no sinal Vsw. O sinal de saı´da
Vsw controla a chave responsa´vel pela resposta usando o backscattering. O
conversor de nı´vel gera o sinal Vswlv necessa´rio para controlar os transisto-
res NMOS de 1,8 V que funcionam como chaves, enquanto Vsw pode variar
entre 0 V e 3,6 V. O diagrama esquema´tico do inversor usado no oscilador e´
mostrado na Figura 34(b). Em adic¸a˜o aos transistores NMOS e PMOS de
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Figura 34: Oscilador controlado pela fonte de alimentac¸a˜o: (a) Diagrama de
blocos. (b) Implementac¸a˜o do inversor. (c) Esquema´tico do flip-flop configu-
rado como divisor de frequeˆncia (todos os resistores teˆm valor de 1 MΩ). (d)
Esquema´tico do conversor de nı´vel.
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um inversor convencional foram adicionados transistores com as fontes co-
nectadas aos drenos atuando como capacitores para diminuir a frequeˆncia de
oscilac¸a˜o. Tambe´m foram acrescentados resistores de 1 MΩ em paralelo ao
transistor PMOS para permitir a operac¸a˜o do circuito em baixos valores de
VDD. Deste modo, os circuitos projetados podem operar com VDD entre 0,7 V
e 3,6 V, como verificado em simulac¸o˜es com modelos de caso tı´pico.
As dimenso˜es dos transistores da Figura 34(b) sa˜o mostradas em µm.
Esses valores foram escolhidos para aproximar a relac¸a˜o PV -RV a`quela da
projec¸a˜o da Figura 33(c). As duas curvas sa˜o comparadas na Figura 35(a),
elas apresentam comportamento similar apesar de na˜o serem iguais. O valor
de RV diminui quando VDD e, portanto, PV aumenta. A corrente me´dia consu-
mida pelo PSCO aumenta por dois motivos: o aumento nas tenso˜es de dreno
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Figura 35: Caracterı´sticas da carga varia´vel: (a) Curva de RV . (b) Curvas de
eficieˆncia e p. (c) Modelo de circuito para a transformac¸a˜o de impedaˆncia.
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e porta dos transistores, e tambe´m pelo aumento na frequeˆncia de oscilac¸a˜o
fsw. A eficieˆncia do retificador e´ mostrada na Figura 35(b). Essa curva foi
obtida a partir de simulac¸o˜es po´s-layout do receptor WPT incluindo o PSCO
projetado. Devido ao perfil da carga varia´vel, a eficieˆncia do retificador e´
mantida em torno a 60% para PV variando entre -10 dBm e 0 dBm. Ale´m
disso, o retificador opera com eficieˆncia razoa´vel sobre uma faixa ampla de
valores de PV .
O valor ma´ximo de ηRT e´ observado quando PV e´ aproximadamente
-5 dBm. A localizac¸a˜o desse ma´ximo esta´ diretamente relacionada com a es-
colha de 30 µm para a largura dos transistores no retificador (Fig. 33(b)).
Essa escolha e´ apropriada neste caso porque o ma´ximo de ηRT coincide com
a regia˜o em que p se aproxima de 1, que e´ seu valor o´timo quando ope-
rando com acoplamento fraco. Os valores de p simulados sa˜o plotados na
Figura 35(b) em func¸a˜o de PV . O circuito da Figura 35(c) ajuda a entender a
forma como RV e´ transformado em RX (ℜe{ZX}). A fonte de tensa˜o e´ o cir-
cuito equivalente do prima´rio quando o acoplamento e´ fraco. Na figura, CSR
modela a frequeˆncia de autoressonaˆncia do indutor, CM e´ o capacitor dual-
MIM integrado e CRT e´ a capacitaˆncia de entrada do retificador. O resistor
RRT corresponde a`s perdas do retificador. O ganho de tensa˜o no retifica-
dor e´ modelado com ART e depende do nu´mero de esta´gios. A corrente de
saı´da e´ reduzida por um fator de ART porque na˜o ha´ ganho de poteˆncia no
retificador. Consequentemente, a resisteˆncia RL e´ reduzida pelo retificador a
RL′ = RL/ART .
4.3.4 Dispositivo de backscattering
A chave usada para a modulac¸a˜o de carga foi implementada como
mostrado na Figura 36. Dois transistores NMOS (um NMOS de o´xido fino
controlado pelo sinal de 1,8 V e um NMOS de o´xido espesso controlado pelo
sinal de 3,3 V) sa˜o conectados entre os terminais do indutor. O comprimento
dos transistores e´ mantido nos mı´nimos valores respectivos para diminuir a
resisteˆncia de conduc¸a˜o, enquanto a largura e´ projetada para manter a relac¸a˜o
entre as amplitudes ON-OFF (AON /AOFF ) maior do que 10. Os outros transis-
tores na Figura 36 sa˜o usados para levar RF+ e RF− ao no´ de gnd, ajudando
a diminuir a resisteˆncia de conduc¸a˜o da chave principal.
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Figura 36: Chave usada para a modulac¸a˜o de carga.
4.4 LAYOUT E SIMULAC¸O˜ES
O layout e fotografia do receptor WPT integrado podem ser vistos na
Figura 37. O receptor ocupa uma a´rea de 1,5 mm× 1,5 mm. Ale´m do indutor
e dos circuitos do receptor completo, uma ce´lula adicional contendo apenas a
carga varia´vel foi incluı´da para fins de caracterizac¸a˜o. Va´rias considerac¸o˜es
foram aplicadas durante a elaborac¸a˜o do layout de cada bloco. Foram evita-
dos ane´is de guarda, capacitores de a´rea grande e um nu´mero alto de pads,
isto com o objetivo de reduzir os lac¸os de corrente induzidos pelo fluxo
magne´tico. Ale´m disso, a a´rvore de distribuic¸a˜o da alimentac¸a˜o foi cuida-
dosamente projetada para minimizar a interfereˆncia no fluxo magne´tico.
O receptor WPT foi simulado usando a configurac¸a˜o da Figura 38
apo´s a extrac¸a˜o dos elementos parasitas. Na regia˜o de acoplamento fraco,
o acoplamento indutivo pode ser representado com o circuito mostrado na Fi-
gura 38, onde os componentes do modelo (o resistor, o indutor e o capacitor)
sa˜o extraı´dos da simulac¸a˜o eletromagne´tica do indutor integrado. A energia
transferida do prima´rio e´ representada com uma fonte de tensa˜o, que junto
a` resisteˆncia se´rie do indutor define a poteˆncia disponı´vel no receptor WPT
(Pav). Na figura e´ indicada tambe´m a poteˆncia PB, referindo-se a (2.43) onde
foi definida a eficieˆncia de adaptac¸a˜o de impedaˆncias ηM . No caso do sistema
WPT, o valor de ηM no secunda´rio esta´ relacionado com a parte de (4.15) que
depende da varia´vel p.
A resposta transiente do receptor WPT e´ mostrada na Figura 39. Nesta
simulac¸a˜o, a poteˆncia disponı´vel no indutor secunda´rio e´ 1 dBm e foram usa-
dos os modelos com paraˆmetros tı´picos para os transistores. A inicializac¸a˜o
do oscilador foi facilitada pela pro´pria caracterı´stica do consumo de poteˆncia
varia´vel, que e´ baixo para valores baixos de VDD. Com aproximadamente
5µs VDD atinge o estado esta´vel, em 2,5 V. Nesse estado, VDD sofre variac¸o˜es,
como esperado, devido ao processo de carga e descarga do capacitor CL a
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(a)
(b)
Figura 37: Receptor WPT completamente integrado em tecnologia CMOS
180 nm, a´rea de 1,5 mm× 1,5 mm: (a) Layout. (b) Fotografia.
3,5 MHz. Na figura pode ser visto que o sinal nos terminais do indutor (RF+
e RF−) e´ corretamente atenuado quando Vsw e´ alto, implicando em uma cor-
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Figura 39: Simulac¸a˜o transiente do receptor WPT.
reta resposta no indutor prima´rio.
A fim de verificar o desempenho do circuito, foram feitas simulac¸o˜es
de cantos e os resultados esta˜o resumidos na Tabela 6. As variac¸o˜es de pro-
cesso sa˜o simuladas usando os modelos de cantos dos transistores para treˆs
casos: o caso tı´pico, o caso Fast e o caso Slow. Esses modelos de cantos sa˜o
fornecidos pelo fabricante do chip. A eficieˆncia na u´ltima coluna foi calcu-
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lada medindo fsw e associando esse valor a` poteˆncia consumida por RV . Esse
valor de poteˆncia foi multiplicado por 2, porque o retificador recebe energia
apenas metade do tempo. A partir da tabela, pode-se concluir que o sistema
recebe e responde corretamente para Pav entre −7 dBm e 6 dBm.
Tabela 6: Simulac¸o˜es de cantos do circuito integrado projetado.
Pav VDD fsw AON AOFF ηM.ηRT
[dBm] [V] [MHz] [V] [mV] [%]
Caso tı´pico
-7 1,1 0,6 0,5 29 17
1 2,5 3,5 0,9 33 57
6 3,5 5,2 1,3 72 54
Caso Fast
-7 1,2 1,1 0,5 22 28
1 2,4 3,9 0,9 34 59
6 3,3 5,7 1,2 60 54
Caso Slow
-7 1,0 0,3 0,5 42 10
1 2,6 3,2 0,9 40 55
6 3,6 4,9 1,3 71 54
Os resultados da Tabela 6 mostram que o receptor projetado e´ robusto.
O sistema consegue funcionar ante uma grande variedade de situac¸o˜es, tais
como variac¸o˜es de processo e diferentes nı´veis de poteˆncia disponı´vel no
indutor. O projeto do receptor independente do transmissor faz com que
os testes possam ser desenvolvidos com transmissores de diferentes tama-
nhos e para diferentes distaˆncias entre eles. Essa caracterı´stica pode permi-
tir a extrac¸a˜o de grande quantidade de informac¸a˜o experimental u´til sobre o
acoplamento indutivo, inclusive quando o mesmo esteja imerso em tecidos
biolo´gicos.
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5.1 CARACTERIZAC¸A˜O DO RESSONADOR LC INTEGRADO
Dado que o ressonador LC integrado e´ fundamental no desempenho
do acoplamento indutivo, ele deve ser caracterizado experimentalmente. As
principais caracterı´sticas a serem medidas sa˜o a frequeˆncia de ressonaˆncia
( f0) e o fator de qualidade (Q2r). Nos me´todos convencionais de medic¸a˜o e´
necessa´rio o acesso ao chip atrave´s de estac¸a˜o microprovadora ou com mi-
crosoldas. Em ambos os casos devem ser colocados pads nos terminais do
dispositivo a ser testado (DUT - Device Under Test). Pore´m, os pads nos ter-
minais dos dispositivos e as estruturas externas usadas para o teste interferem
com os campos ele´tricos e magne´ticos do DUT. Apesar de parte dessa in-
terfereˆncia poder ser removida da medida usando te´cnicas de deembedding,
os pads continuam interferindo quando o receptor opera no sistema WPT.
Por esse motivo, foi desenvolvido um me´todo de caracterizac¸a˜o sem con-
tato, no qual os principais paraˆmetros do ressonador sa˜o medidos usando uma
interac¸a˜o magne´tica bem modelada entre o DUT e o setup de teste.
5.1.1 Me´todo proposto
O diagrama de blocos do receptor integrado e´ mostrado na Figura
40, os blocos dentro da caixa pontilhada esta˜o desligados quando os nı´veis
de poteˆncia recebidos no secunda´rio sa˜o baixos, por exemplo, menores que
−10 dBm. Assim, se a poteˆncia transferida e´ baixa, no secunda´rio sera´ visto
o indutor integrado em paralelo com o capacitor integrado e as capacitaˆncias
parasitas associadas a esses no´s. Para medir as principais caracterı´sticas do
ressonador e´ possı´vel usar a configurac¸a˜o mostrada na Figura 41(a). Um
RF−DC
 Carga
variável
Desligado em baixas potências
Figura 40: Receptor WPT integrado incluindo o ressonador LC.
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Figura 41: Teste do ressonador: (a) Configurac¸a˜o do teste. (b) Modelo.
indutor (L1) impresso em uma placa de FR4 serve como interface entre o
ressonador integrado e um VNA R&S ZVB8. O acoplamento indutivo resul-
tante pode ser modelado com o circuito da Figura 41(b), de forma similar aos
modelos de acoplamento explicados nos capı´tulos anteriores. CR representa
a capacitaˆncia integrada somada com as capacitaˆncias parasitas, e RR modela
as perdas associadas a estas capacitaˆncias.
De acordo com o modelo da Figura 41(b), a impedaˆncia de entrada
(Zin) pode ser definida como:
Zin = jωL1+R1+∆Z; (5.1)
onde ∆Z = ∆R+ j∆X representa a reflexa˜o da impedaˆncia do secunda´rio no
lado prima´rio. Por convenieˆncia, as partes real e imagina´ria de ∆Z sa˜o nor-
malizadas pela frequeˆncia como segue:
e(ω) =
∆R
ω
=
k2L1(1/QR)
1/Q2R+(1−ω20/ω2)2
(5.2)
g(ω) =
∆X
ω
=
−k2L1(1−ω20/ω2)
1/Q2R+(1−ω20/ω2)2
; (5.3)
onde QR=ωL2/(R2+RR) e´ o fator de qualidade do ressonador eω0=1/
√
L2CR
e´ a frequeˆncia angular de ressonaˆncia. O ma´ximo valor de (5.2) acontece
na frequeˆncia de ressonaˆncia, na que e(ω0) = k2L1QR. Por outro lado, (5.3)
apresenta dois picos com sinais opostos que acontecem nas frequeˆncias ωp1
e ωp2:
ωp1(2) =
ω0√
1±1/QR
. (5.4)
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Os valores de g(ω) nas frequeˆncias ωp1 e ωp2 sa˜o:
g(ωp1(2)) =±
k2L1QR
2
. (5.5)
Usando (5.4), e´ possı´vel determinar o valor de QR em func¸a˜o da
relac¸a˜o entre ωp1 e ωp2 da seguinte forma:
QR =
1+(ωp1/ωp2)2
1− (ωp1/ωp2)2 . (5.6)
A partir do modelo desenvolvido, pode-se conceber um me´todo de
caraterizac¸a˜o do ressonador integrado sem contato:
i. Usando a configurac¸a˜o de teste da Figura 41(a), Zin e´ medido para uma
faixa de frequeˆncias em torno da frequeˆncia de ressonaˆncia esperada,
abrangendo ale´m de ωp1 e ωp2. A medida e´ feita na presenc¸a (Zw) e na
auseˆncia (Zwo) do ressonador.
ii. A curva de e(ω) e´ obtida de ℜ{Zw−Zwo}/ω .
iii. O valor de ω0 e´ determinado a partir da observac¸a˜o da frequeˆncia onde
acontece o ma´ximo de e(ω).
iv. A indutaˆncia L1 e´ calculada como ℑ{Zw(ω0)}/ω0.
v. O valor de QR e´ determinado detectando as frequeˆncias onde aconte-
cem os picos de ma´ximo e mı´nimo deℑ{Zw− jωL1}/ω e usando (5.6).
vi. O fator de acoplamento magne´tico k pode ser calculado a partir do valor
pico-a-pico (gpp) de ℑ{Zw− jωL1}/ω e usando (5.5):
k =
√
gpp
L1QR
. (5.7)
O valor de k na˜o e´ uma caracterı´stica do ressonador integrado, mas
serve como refereˆncia para comparac¸a˜o com o resultado da simulac¸a˜o eletro-
magne´tica.
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Figura 42: Variac¸a˜o de impedaˆncia medida (linha so´lida) e simulada (linha
pontilhada). (a) Resisteˆncia normalizada. (b) Reactaˆncia normalizada.
5.1.2 Aplicac¸a˜o do me´todo
O indutor impresso usado para medir o ressonador integrado possui
um diaˆmetro me´dio de 2,4 mm e uma largura de trilha de 0,6 mm. Essas
dimenso˜es foram escolhidas para obter um indutor com a´rea interna aproxi-
madamente igual a` a´rea do chip e garantir que o termo k2Q1Q2 seja alto o
suficiente para detectar os picos nas curvas de impedaˆncia. A poteˆncia do
sinal na fonte foi escolhido -10 dBm, que e´ um valor suficientemente baixo
para na˜o ligar a parte ativa dos circuitos conectados ao ressonador (Figura
40(a)).
Os valores medidos de e(ω) e g(ω) sa˜o comparados com as
simulac¸o˜es na Figura 42. Dois casos sa˜o considerados: a) primeiro, foi
medido o chip cercado por um anel de crack-stop (CS), tambe´m conhecido
como anel de vedac¸a˜o (seal ring), que e´ uma estrutura inserida pelo fabri-
cante para proteger o chip da umidade, da contaminac¸a˜o ioˆnica e de danos
durante os processos de corte e encapsulamento [63]; b) segundo, o chip
foi medido apo´s o corte do anel CS (abrindo-o). O corte foi feito atrave´s
de cuidadoso polimento mecaˆnico lateral. Tanto as simulac¸o˜es quanto as
medidas mostraram que o anel CS fechado diminui o fator de qualidade e
aumenta a frequeˆncia de ressonaˆncia. Ambos os efeitos refletem uma reduc¸a˜o
no valor de L2 e sa˜o causados pelas correntes induzidas no anel CS fechado.
O me´todo de medida descrito foi aplicado a 38 amostras do chip cer-
cado pelo anel CS fechado e a 5 amostras com o anel CS aberto. Os resultados
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Figura 43: Fator de qualidade do ressonador LC medido em va´rias amostras.
sa˜o resumidos na Tabela 7. O Fator de qualidade medido e´ bastante pro´ximo
do valor estimado em simulac¸a˜o para ambos casos testados. No entanto, a
frequeˆncia de ressonaˆncia medida e´ aproximadamente 50 MHz menor do que
as simulac¸o˜es nos dois casos, o que corresponde a um erro de estimac¸a˜o
de aproximadamente 5%. A diferenc¸a pode ser atribuı´da a` imprecisa˜o na
extrac¸a˜o das capacitaˆncias parasitas e tambe´m aos efeitos dos circuitos colo-
cados no interior do indutor, os quais sa˜o difı´ceis de incluir nas simulac¸o˜es
eletromagne´ticas. Para as simulac¸o˜es, parte das capacitaˆncias parasitas e´ ex-
traı´da do layout usando o software Assura, incluı´do nas ferramentas Cadence,
a outra parte foi extraı´da da simulac¸a˜o eletromagne´tica do indutor integrado.
O fator de qualidade medido e simulado tambe´m e´ plotado na Figura 43, onde
pode ser vista a dispersa˜o dos dados medidos para as diferentes amostras.
Tabela 7: Me´dia e desvio padra˜o (DP) das caraterı´sticas do ressonador.
Anel CS fechado Anel CS aberto
Simulado Medido Simulado Medido
Me´dia DP Me´dia DP
f0 [GHz] 1,12 1,07 0,003 1,04 0,99 0,005
L1 [nH] 3,31 2,67 0,009 3,51 2,96 0,03
QR 10,5 11,0 0,3 21,7 20,8 0,6
k 0,18 0,23 0,002 0,26 0,31 0,002
A Tabela 8 compara o indutor integrado apresentado nesta tese com
outros indutores miniaturizados para WPT. Somente as refereˆncias [64], [65],
[66] e este trabalho apresentam indutores integrados em tecnologia CMOS
convencional sem po´s-processamento. Nesse grupo, o indutor projetado
e medido aqui possui o melhor fator de qualidade, notando que tecnolo-
gias mais recentes oferecem vantagens adicionais. Por exemplo, o processo
CMOS 180 nm usado neste trabalho tem um nı´vel de metal espesso, enquanto
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alguns processos CMOS 130 nm e mais recentes teˆm dois ou mais nı´veis de
metal espesso, o que pode, potencialmente, aumentar o fator de qualidade dos
indutores.
Tabela 8: Indutores miniaturizados para transfereˆncia de energia sem-fio.
A´rea [mm2] Tecnologia Q f [MHz] Me´todo de
teste
[65] 6,25 CMOS 350 nm 2,6 900 –
[44] 0,5 CMOS 130 nm
po´s-process.
3 2450 com-fios
[64] 4,84 CMOS 130 nm 11 101 micropontas
[66] 0,5 CMOS 130 nm 14 5200
[67] 20,25 substrato de alta
resistividade e
po´s-process.
20 2,5 micropontas
Esta
tese
2,25 CMOS 180 nm 20,8 990 sem-
contato
[20] 4,96 SU-8 MEMS 29 394 –
5.2 PROJETO DO INDUTOR PRIMA´RIO
A equac¸a˜o (4.15) mostra que a eficieˆncia do acoplamento depende
do fator de qualidade dos indutores (ressonadores), do fator de acoplamento
magne´tico e das condic¸o˜es de casamento de impedaˆncia. Dentre esses fa-
tores, o projeto do receptor WPT incluiu a otimizac¸a˜o de Q2 (Q2r) e p. O
valor de k tambe´m foi parcialmente otimizado quando foi escolhido o maior
diaˆmetro possı´vel para o indutor integrado, dentro da restric¸a˜o de a´rea espe-
cificada. Portanto, o projeto do indutor prima´rio deve otimizar Q1 (Q1r) e k.
Dado que o valor de k depende fortemente da distaˆncia entre os indutores (d),
como foi explicado no final da sec¸a˜o 2.1, esse paraˆmetro deve ser conside-
rado no dimensionamento do indutor transmissor. Isso pode ser observado na
Figura 44, onde o valor de k e´ plotado em func¸a˜o de davg1 para treˆs distaˆncias
diferentes quando o indutor secunda´rio e´ aquele projetado no receptor WPT
integrado. Em cada curva e´ possı´vel identificar um pico ocorrendo em valores
diferentes de davg1. Com base na figura, pode ser inferido que o valor o´timo
de davg1 aumenta com a distaˆncia.
Para mostrar a funcionalidade do receptor WPT integrado foram proje-
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Figura 44: Fator de acoplamento magne´tico com o indutor secunda´rio inte-
grado (davg2 = 1210 µm).
Tabela 9: Resumo dos indutores transmissores projetados.
Ind. davg1 wind1 Q1r dnom k @dnom Acopl.
[mm] [mm] (Med.) [mm] (Sim.) @dnom
(a) 2,4 0,6 80 0 0,3 forte
(b) 8 1 – 5 0,01 fraco
(c) 8 1 147 5 0,01 fraco
(d) 22 2,8 141 15 0,002 fraco
tados quatro indutores impressos diferentes, como mostrado na Figura 45. As
principais caracterı´sticas desses indutores sa˜o resumidas na Tabela 9. Cada
indutor foi projetado para uma distaˆncia nominal dnom, no entanto todos po-
dem ser usados em diferentes distaˆncias. O indutor (a) foi projetado para o
teste com acoplamento forte. O acoplamento forte e´ garantido colocando o
receptor WPT no mesmo plano do transmissor (dnom = 0), como pode ser visto
na Figura 45(a). Ale´m disso, as dimenso˜es do indutor sa˜o escolhidas de tal
forma que sua a´rea interna e´ ligeiramente maior do que o tamanho do chip,
resultando em um valor de k simulado de 0,3. Quando o indutor (a) e o recep-
tor WPT sa˜o colocados juntos, a impedaˆncia de entrada e´ 50Ω. Esta condic¸a˜o
de medida e´ muito conveniente porque dispensa uma rede de casamento nos
terminais do indutor prima´rio.
O valor o´timo de davg1 e´ 8 mm para uma distaˆncia de 5 mm, como
observado na Figura 44. Duas verso˜es desse indutor foram fabricadas: na
primeira, dois capacitores da rede de casamento de impedaˆncia sa˜o imple-
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Figura 45: Indutores transmissores: (a) davg1 = 2,4 mm. (b) davg1 = 8 mm com
rede de casamento com varactores. (c) davg1 = 8 mm sem varactores. (d)
davg1 = 22 mm.
mentados com diodos varactores, permitindo um ajuste fino das partes real e
imagina´ria da impedaˆncia de entrada. O fator de qualidade do varactor em
pequeno sinal varia entre 75 e 300 dependendo da tensa˜o de polarizac¸a˜o. O
fator de qualidade do indutor simulado e´ 280, o que significa que o fator de
qualidade do varactor tem um efeito significativo sobre Q1r. Esse problema
e´ ainda mais relevante para altos nı´veis de poteˆncia devido a` na˜o-linearidade
dos diodos. Por esse motivo, foi implementado o indutor da Figura 45(c),
no qual a rede de casamento de impedaˆncia possui apenas capacitores de va-
lor fixo e com alto fator de qualidade (em torno de 600, de acordo com o
fabricante).
Para a distaˆncia de 15 mm foi escolhido um valor de davg1 = 22 mm
com base na curva pontilhada da Figura 44. Pore´m, a frequeˆncia de autores-
sonaˆncia desse indutor esta´ em torno de 1 GHz, motivo pelo qual e´ necessa´rio
o uso do indutor segmentado apresentado no final do Capı´tulo 3. Esse indutor
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Figura 46: Modelo do backscattering: (a) Diagrama de blocos. (b) Diagrama
de fluxo de sinal.
e´ mostrado na Figura 45(d). O fator de qualidade dos ressonadores formados
pelos indutores (c) e (d) foi medido usando o mesmo me´todo sem contato
proposto na sec¸a˜o anterior. Esse me´todo na˜o pode ser aplicado para o resso-
nador formado pelo indutor (b) devido a` na˜o-linearidade dos varactores. O
valor de Q1r para o indutor (a) foi medido diretamente com o VNA.
5.3 ESTRATE´GIA DE TESTE
Para entender a estrate´gia de medida proposta e´ conveniente desenvol-
ver um modelo comportamental do sistema considerando seu comportamento
linear variante no tempo (LTV). O acoplamento indutivo e´ substituı´do por
uma rede de duas portas com uma fonte de poteˆncia conectada a` porta de en-
trada, como mostrado na Figura 46(a). Na porta de saı´da, duas impedaˆncias
diferentes sa˜o chaveadas em func¸a˜o do sinal gerado pelo oscilador no recep-
tor, modelando a caracterı´stica linear variante no tempo. O chaveamento de
impedaˆncia pode ser representado por uma operac¸a˜o de multiplicac¸a˜o por um
sinal quadrado, de tal forma que, visto desde a fonte, o circuito da Figura
46(a) pode ser transformado no modelo da Figura 46(b). Na Figura 46(b) os
sinais transmitido e refletido sa˜o separados em caminhos diferentes. O sinal
refletido medido no lado transmissor pode ser escrito como:
Vr(t) = α1α2Vc(t)Vsw(t); (5.8)
onde:
Vc(t) = Ac cosωct; (5.9)
Vsw(t) = B0+B1 cosωswt+B3 cos3ωswt+ · · · (5.10)
Considerando apenas os dois primeiros termos da se´rie em (5.10),
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Figura 47: Configurac¸a˜o de teste do sistema WPT.
Vr(t) pode ser reescrito como:
Vr(t) = α2α2Ac
[
B0 cosωct+
B1
2
cos(ωc±ωsw)t
]
. (5.11)
De acordo com (5.11), o sinal refletido e´ formado principalmente por
treˆs tons: um localizado na frequeˆncia da portadora ( fc) e outros dois tons, um
a cada lado do portadora. Dado que a informac¸a˜o da poteˆncia recebida pelo
receptor WPT esta´ contida no valor de fsw, ela pode ser extraı´da no domı´nio
da frequeˆncia, da separac¸a˜o entre os tons laterais e a portadora.
O anterior pode ser feito usando a configurac¸a˜o da Figura 47. O gera-
dor de sinais R&S SMA100A serve como fonte de RF com uma capacidade
de poteˆncia de ate´ 26 dBm. Ele e´ conectado a um circulador que separa o si-
nal transmitido (da porta 1 para a porta 2) do sinal refletido (da porta 2 para a
porta 3). O sistema WPT e´ conectado na porta 2 do circulador. Por outro lado,
o sinal refletido pode ser medido na porta 3 do circulador usando o analisa-
dor de espectro Keysight N9913A. Nos experimentos foi usado o circulador
SFC1020 da Fairview Microwave com isolamento de 17 dB.
A frequeˆncia fsw e´ uma func¸a˜o h que depende da poteˆncia recebida
pela carga varia´vel (PV ). Supondo que h e´ uma func¸a˜o biunı´voca (um a um),
o valor de PV pode ser expressado como
PV = h−1( fsw), (5.12)
onde h−1 e´ a func¸a˜o inversa de h. A func¸a˜o h pode ser obtida experimental-
mente atrave´s da caracterizac¸a˜o da carga varia´vel integrada. Conhecendo h, e´
possı´vel calcular a eficieˆncia total como:
ηT =
PV
Pin
=
h−1( fsw)
Pin
, (5.13)
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Figura 48: Sinal refletido medido quando d = 10 mm, davg1 = 22 mm e a
poteˆncia de entrada e´ 21 dBm.
onde Pin e´ a poteˆncia de entrada do sistema WPT. As perdas associadas aos ca-
bos, a`s transic¸o˜es e ao circulador podem ser descontadas da medida efetuando
uma cuidadosa calibrac¸a˜o. A calibrac¸a˜o e´ feita colocando uma terminac¸a˜o de
50Ω no final do cabo na porta 3 do circulador e substituindo o acoplamento
indutivo pelo analisador de espectro no cabo da porta 2.
Um exemplo do espectro do sinal refletido medido e´ mostrado na Fi-
gura 48 e corresponde a` medida com d = 10 mm e davg1 = 22 mm, quando
a poteˆncia de entrada e´ 21 dBm. Na figura pode ser vista a portadora na
frequeˆncia central (986 MHz) e os dois tons laterais separados em torno de
3,6 MHz da portadora, portanto fsw = 3,6 MHz. Da medida do PSCO foi en-
contrado que a poteˆncia consumida PV e´ -5,1 dBm quando a frequeˆncia de
oscilac¸a˜o e´ 3,6 MHz. Enta˜o, pode-se concluir que a eficieˆncia total do sis-
tema WPT e´ -26,1 dB para as condic¸o˜es testadas.
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Figura 49: Configurac¸a˜o de teste do PSCO: (a) Diagrama. (b) Fotografia.
5.4 CARACTERIZAC¸A˜O DA CARGA VARIA´VEL
Uma re´plica da carga varia´vel foi incluı´da no chip, de tal forma que
a relac¸a˜o entre a frequeˆncia de oscilac¸a˜o ( fsw) e a poteˆncia consumida pela
carga (PV ) pode ser medida. O diagrama e a fotografia da configurac¸a˜o de
teste da carga varia´vel sa˜o mostrados na Figura 49. Os resultados experi-
mentais sa˜o comparados com as simulac¸o˜es na Figura 50, a frequeˆncia de
oscilac¸a˜o e´ mostrada na Figura 50(a) e a resisteˆncia equivalente (RV ) e´ plotada
na Figura 50(b). A frequeˆncia de oscilac¸a˜o varia entre 150 kHz e 5,5 MHz
quando o consumo de poteˆncia varia entre -24 dBm a 0 dBm. Na mesma
faixa de frequeˆncia, a resisteˆncia equivalente varia entre 130 kΩ e 12 kΩ. Es-
ses resultados permitem estimar a eficieˆncia total do sistema com a ajuda de
(5.13).
5.5 MEDIC¸A˜O DO SISTEMA WPT
Nesta sec¸a˜o sa˜o apresentados os resultados de medida do sistema
WPT. A fotografia do sistema WPT incluindo o receptor integrado e´ mos-
trada na Figura 51. Usando o me´todo de caraterizac¸a˜o do ressonador LC
integrado proposto no comec¸o deste capı´tulo, foi medido o valor de Q2r de
20,8 na frequeˆncia de ressonaˆncia de 0,99 GHz. Portanto, os indutores trans-
missores foram projetados para operar nessa frequeˆncia e os experimentos
foram executados conforme explicado em seguida.
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Figura 50: Medidas do PSCO: (a) Frequeˆncia de oscilac¸a˜o. (b) Resisteˆncia
equivalente.
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Figura 51: Fotografias da configurac¸a˜o de teste: (a) Sistema WPT. (b) Detalhe
do receptor.
5.5.1 Teste em regime de acoplamento forte
Usando o indutor prima´rio da Figura 45(a) e o me´todo descrito anteri-
ormente, foi obtido experimentalmente o valor de ηT como plotado na Figura
52(a). O valor de A esta´ em torno de 150 (multiplicando o valor de Q2r me-
dido pelos valores de Q1r e k2 da Tabela 9) para esta configurac¸a˜o, o que
significa que o sistema opera na regia˜o de acoplamento forte. De acordo com
(4.8) a eficieˆncia do acoplamento nesta regia˜o somente depende de p, por-
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Figura 52: (a) Eficieˆncia total no regime de acoplamento forte. (b) Eficieˆncia
combinada do retificador e a comunicac¸a˜o.
tanto pode ser estimado ηRTηcom a partir da multiplicac¸a˜o de ηT por (p+1),
resultando na curva so´lida da Figura 52(b). O valor de p usado para este
ca´lculo e´ o mesmo da Figura 35(b) e foi obtido via simulac¸a˜o.
5.5.2 Variac¸a˜o da eficieˆncia com a frequeˆncia
O indutor prima´rio com varactores na rede de casamento (Figura
45(b)) foi usado para medir a eficieˆncia do sistema WPT em func¸a˜o da
frequeˆncia da portadora. O teste foi realizado com d = 1 mm e poteˆncia
de entrada mantida no valor constante de 0 dBm, resultando na curva da
Figura 53. A eficieˆncia apresenta o valor ma´ximo de -16,3 dB em 986 MHz e
diminui menos que 0,2 dB (5%) para uma faixa de ±5 MHz.
5.5.3 Dependeˆncia da eficieˆncia com a distaˆncia
A verificac¸a˜o experimental da eficieˆncia foi tambe´m executada para
diferentes distaˆncias entre o transmissor e o receptor WPT como mostrado na
Figura 51(a). O chip foi colocado sobre uma superfı´cie de teflon, que oferece
pouca interfereˆncia aos campos ele´tricos e magne´ticos. O transmissor foi
posicionado na distaˆncia desejada com ajuda de uma ma´quina posicionadora
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Figura 53: Eficieˆncia total do sistema WPT em func¸a˜o da frequeˆncia da por-
tadora quando d = 1 mm, davg1 = 8 mm e Pin = 0 dBm.
CNC (Computer Numerical Control) [68]. As Figuras 54(a) e 54(b) mostram
os resultados obtidos quando o indutor transmissor tem davg1 de 8 mm (Figura
45(c)) e 22 mm (Figura 45(d)), respectivamente. A eficieˆncia e´ maior na faixa
de PV entre -5 dBm e 0 dBm, pois a eficieˆncia do retificador e´ maior nessa
faixa e o valor de p esta´ pro´ximo a 1, que e´ o seu valor o´timo no regime
de acoplamento fraco. As curvas correspondentes a`s maiores distaˆncias esta˜o
incompletas devido a` limitac¸a˜o no nı´vel de poteˆncia que o gerador de RF pode
entregar.
A eficieˆncia e´ fortemente dependente da distaˆncia, especialmente para
distaˆncias maiores, onde o acoplamento e´ fraco. Para distaˆncias curtas, essa
dependeˆncia diminui por causa da proximidade com a regia˜o de acoplamento
forte. Isto explica porqueˆ as curvas para 1 mm e 3 mm na Figura 54(a) sa˜o
muito pro´ximas. Para visualizar melhor a dependeˆncia da eficieˆncia com a
distaˆncia, foram extraı´dos os pontos de ma´ximo de cada curva das Figuras
54(a) e 54(b) e plotados na Figura 55. O indutor prima´rio com davg1 de 8 mm
foi projetado para a distaˆncia nominal de 5 mm. Por esse motivo, ele apre-
senta a melhor eficieˆncia em distaˆncias menores do que 8 mm. Por outro
lado, o indutor prima´rio maior apresenta a melhor eficieˆncia para distaˆncias
maiores do que 8 mm.
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Figura 54: Eficieˆncia total medida para va´rias distaˆncias com: (a)
davg1 = 8 mm. (b) davg1 = 22 mm.
5.6 RESUMO DOS RESULTADOS E COMPARAC¸A˜O COM O ESTADO
DA ARTE
Uma figura de me´rito (FoM) para acoplamentos indutivos contendo
receptores WPT miniaturizados foi proposta em [64]:
FoM =
ηrlk×d3
A3/2Rx
, (5.14)
5.6 Resumo dos resultados e comparac¸a˜o com o estado da arte 103
0 5 10 15 20
−35
−30
−25
−20
−15
−10
d [mm]
m
ax
(η
 
T 
) [
dB
]
 
 
d
avg1= 8 mm
d
avg1= 22 mm
Figura 55: Ma´xima eficieˆncia total medida em func¸a˜o da distaˆncia.
onde ARx e´ a a´rea do receptor WPT em mm2, d e´ a distaˆncia entre os indutores
em mm e ηrlk e´ a eficieˆncia do acoplamento ressonante em valor percentual.
A eficieˆncia do acoplamento ressonante foi usada em lugar de ηlk e, portanto,
o fator de qualidade da rede de casamento e´ considerado tambe´m. Na Tabela
10 sa˜o comparados alguns trabalhos representativos em acoplamentos induti-
vos com receptores WPT monolı´ticos. Na tabela pode ser visto que o sistema
projetado e medido nesta tese exibe a melhor FoM. O valor de ηrlk mostrado
na tabela foi obtido subtraindo ηT menos o valor de ηRTηcom reportado na
Figura 52(b). O valor elevado da FoM demonstra a pertineˆncia do me´todo de
projeto usado, no qual cada fator contribuinte a` eficieˆncia foi otimizado. Entre
esses fatores, e´ importante enfatizar o fator de qualidade do indutor integrado,
que e´ maior do que 20,8 (20,8 e´ o fator de qualidade medido do ressonador
LC). Este desempenho e´ considerado alto para um indutor fabricado em um
processo CMOS convencional. As refereˆncias [67] e [44] usam passos de
po´s-processamento para fabricar o indutor receptor, o que pode, potencial-
mente, melhorar seu desempenho, mas com um custo financeiro elevado. Por
outro lado, em [67] foi usado um substrato de alta resistividade, minimizando
assim as perdas no substrato. Com relac¸a˜o ao me´todo de medic¸a˜o, somente
os receptores projetados em [69] e nesta tese foram testados em uma situac¸a˜o
verdadeiramente sem-contato. Ale´m disso, a eficieˆncia reportada em [64] e
[67] corresponde ao ma´ximo ganho disponı´vel (MAG) obtido a partir de uma
medida de paraˆmetros S. Esse me´todo mede a eficieˆncia do acoplamento in-
dutivo, mas na˜o inclui as perdas da rede de casamento, que sa˜o indispensa´veis
em sistemas completos. Outro fato a notar e´ que o ma´ximo fator de qualidade
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Tabela 10: Acoplamentos indutivos (rodeados por ar) com receptor WPT mo-
nolı´tico.
A´rea Tecnologia Q2 f ηrlk d FoM
[mm2] do receptor (ma´x.) [MHz] [%] [mm]
Esta 2,3 CMOS 180 nm 21 986 7,71 5 286
tese 1,02 10 302
0,29 15 294
[64] 4,8 CMOS 130 nm 11 187 1,42∗ 10 159
[67] 20,3 Substrato de alta
resistividade e
po´s-process.
20 7 4,3∗ 12 82
[69] 0,4 CMOS 180 nm – 900 0,16 2 6
[44] 0,5 CMOS 130 nm
po´s-process.
3 2450 0,02 0,5 0,01
∗Ma´ximo ganho disponı´vel calculado a partir dos paraˆmetros S.
em [64] e [67] acontece nas frequeˆncias de 101 MHz e 2,5 MHz respectiva-
mente, que sa˜o menores do que as frequeˆncias onde foi reportada a ma´xima
eficieˆncia do acoplamento.
Em conclusa˜o, foi proposto um me´todo de projeto para otimizar cada
um dos fatores que contribui para a eficieˆncia de um sistema WPT baseado
em acoplamento indutivo. O receptor WPT foi especificado para ser comple-
tamente integrado em um a´rea de 1,5 mm× 1,5 mm em um processo CMOS
180 nm convencional. O principal desafio no projeto do receptor WPT foi
maximizar o fator de qualidade do indutor integrado, o qual foi conseguido
atrave´s da selec¸a˜o adequada das dimenso˜es do indutor e um layout cuidadoso
do chip completo. O indutor resultante tem uma espira, um diaˆmetro me´dio
de 1210 µm e uma largura de linha de 250 µm. Quando o indutor ressona em
conjunto com um capacitor Dual-MIM, o fator de qualidade medido e´ de 20,8
em 990 MHz, que e´ considerado elevado para um indutor integrados CMOS.
O indutor transmissor e´ fabricado em uma placa de FR4 e suas dimenso˜es sa˜o
escolhidas de modo a optimizar o fator de acoplamento magne´tico e o fator
de qualidade. Por exemplo, o diaˆmetro me´dio o´timo do indutor transmissor
e´ 22 mm quando os dois indutores esta˜o separados 15 mm. Foi desenvolvida
uma estrate´gia para a medic¸a˜o completamente sem contato do receptor WPT.
A eficieˆncia medida para a distaˆncia de 10 mm e´ 1,02% e este desempenho
leva a` melhor figura de me´rito reportada na literatura, considerando o tama-
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nho do receptor WPT monolı´tico.
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6 AMPLIFICADOR DE POTEˆNCIA PARA WPT
O sistema WPT tratado nos capı´tulos anteriores parte do pressuposto
de que existe uma fonte de RF. Pore´m, uma definic¸a˜o mais abrangente do
sistema WPT e´ apresentada na Figura 56(a). A fonte e a carga operam em
DC, enquanto o acoplamento indutivo usa um sinal RF com uma frequeˆncia
que deve ser escolhida para otimizar a eficieˆncia. Como consequeˆncia, no
prima´rio e´ necessa´rio contar com um conversor DC-RF para fornecer energia
ao acoplamento indutivo, e no secunda´rio e´ necessa´rio outro bloco para fazer
o processo inverso (conversa˜o RF-DC). Uma forma comum de fazer a con-
versa˜o DC-RF e´ usar um oscilador conectado a um amplificador de poteˆncia
(PA), como mostrado na Figura 56(b). Dado que o PA deve entregar uma
poteˆncia relativamente alta ao acoplamento mantendo uma eficieˆncia de con-
versa˜o alta, seu projeto tambe´m e´ um desafio no desenvolvimento de sistemas
WPT.
Quando comparado a um PA com componentes discretos, um PA in-
tegrado em tecnologia CMOS oferece importantes vantagens, como recon-
figurabilidade, a´rea reduzida, menor custo e maior confiabilidade. A maior
parte dos PA integrados usam topologias chaveadas como a classe-D [70]
e a classe-E [71–76]. A popularidade da topologia classe-E deve-se a` alta
eficieˆncia atingida na sua implementac¸a˜o discreta (de ate´ 90%). Nesse caso,
amplificadores classe-E de um esta´gio sa˜o preferidos tambe´m porque podem
ser implementados com apenas um transistor. Por outro lado, o PA integrado
pode ser diferencial para combinar a poteˆncia de dois esta´gios de saı´da. Por
exemplo, em [76] foi implementado um PA classe-E diferencial com transis-
tores CMOS resultando em uma eficieˆncia de poteˆncia adicionada (PAE) de
70,7% com poteˆncia de saı´da de 29 dBm. Essa eficieˆncia e´ alta em parte por-
que todos os componentes passivos (capacitores e indutores) foram colocados
fora do chip, por isso eles podem ter fatores de qualidade altos. A integrac¸a˜o
completa em silı´cio do amplificador classe-E e´ dificultada pelo fato de a topo-
RF−DC CargaDC−RF Acoplamento
  indutivo
+
−
Fonte
 DC
L1
M
L2
(a)
PA
(b)
Figura 56: (a) Sistema WPT. (b) Conversa˜o DC-RF.
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logia exigir pelo menos um indutor RF-choke (ou dois no caso diferencial).
Isso porque indutores integrados em CMOS apresentam baixo fator de quali-
dade e ocupam grandes a´reas. Uma soluc¸a˜o e´ o uso da indutaˆncia parasita da
micro-solda [71–74]. No entanto, os valores dessa indutaˆncia sa˜o limitados e
podem sofrer grande variac¸a˜o em relac¸a˜o ao valor esperado.
Por outro lado, o amplificador classe-D integrado e´ baseado em chaves
NMOS e PMOS complementares, portanto na˜o usa o indutor choke. Por esse
motivo, a topologia classe-D e´ mais adequada para a integrac¸a˜o em CMOS.
Ale´m disso, essa topologia apresenta uma caracterı´stica de faixa larga por-
que seu nu´cleo na˜o inclui circuitos ressonantes. Por exemplo, essa vantagem
foi aproveitada em [70] onde foi projetado um amplificador classe-D dife-
rencial com eficieˆncia medida de 55% e 45% nas frequeˆncias 900 MHz e
2,4 GHz, respectivamente. Apesar do nu´cleo do PA em [70] ter sido inte-
grado, a eficieˆncia foi elevada com filtros LC de terceiro harmoˆnico externos.
Neste capı´tulo e´ desenvolvida uma metodologia para projetar um PA
classe-D integrado usado para energizar o sistema WPT descrito nos capı´tulos
anteriores. A metodologia proposta soluciona o compromisso entre a re-
sisteˆncia de conduc¸a˜o e a capacitaˆncia de porta das chaves, resultando na
escolha o´tima da largura dos transistores. As equac¸o˜es apresentadas permi-
tem o ca´lculo de todos os componentes do circuito incluindo os capacitores
usados para a transformac¸a˜o de impedaˆncia.
6.1 PROJETO DO AMPLIFICADOR
6.1.1 Especificac¸o˜es
O PA proposto neste capı´tulo e´ destinado a entregar energia ao sis-
tema WPT referido nos capı´tulos anteriores. Especificamente, o PA deve ser
conectado ao indutor prima´rio da Figura 45(d), que e´ o indutor de quatro
segmentos com davg2 = 22 mm e wind2 = 2,8 mm; sendo que em cada abertura
e´ colocado um capacitor de 1,5 pF como descrito na Sec¸a˜o 3.4. O acopla-
mento indutivo deve operar em 990 MHz, que e´ a frequeˆncia de ressonaˆncia
do receptor WPT integrado. De acordo com os experimentos descritos no
capı´tulo anterior foi especificada uma poteˆncia de 25 dBm a ser entregue
ao indutor prima´rio. Quando operando na regia˜o de acoplamento fraco, a
impedaˆncia vista na entrada do acoplamento indutivo e´ aproximadamente a
impedaˆncia do indutor prima´rio. Atrave´s de simulac¸a˜o eletromagne´tica foi
determinada a impedaˆncia do indutor prima´rio na frequeˆncia de interesse:
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Figura 57: Impedaˆncia equivalente do indutor prima´rio em 990 MHz.
Ze|( f=990MHz) = 1,77Ω+ j57,8Ω. Essa impedaˆncia pode ser representada
com um indutor em se´rie com um resistor como mostrado na Figura 57.
6.1.2 Topologia
O diagrama do PA classe-D diferencial e´ mostrado na Figura 58. Os
transistores M1 a M4 agem como chaves. Os drivers sa˜o necessa´rios devido a`
capacitaˆncia de porta alta, dado que a largura dos transistores e´ da ordem dos
mm. O driver N e´ diferente do driver P para garantir que as chaves liguem
devagar e desliguem ra´pido. Dessa forma, e´ evitado o caminho de corrente
direto entre Vdd e terra durante as transic¸o˜es. A carga do PA e´ o indutor
prima´rio representado por Le e Re. Os capacitores Cs, Ca e Cb formam a de-
nominada rede de transformac¸a˜o de impedaˆncia. O capacitor Ca deve estar
fora do chip porque a tensa˜o nos terminais do indutor pode ultrapassar os va-
lores permitidos nos componentes do chip. Por outro lado, a integrac¸a˜o de Cs
no chip apresenta pelo menos duas vantagens: 1) Baixo nı´vel de harmoˆnicos
na saı´da do chip, o que leva a perdas menores de poteˆncia; 2) Tensa˜o de saı´da
maior, o que significa uma reduc¸a˜o na corrente de saı´da para o mesmo nı´vel
de poteˆncia e, portanto, menos perdas na resisteˆncia parasita das ligac¸o˜es. A
capacitaˆncia dos pads de saı´da e das micro-soldas pode ser incluı´da no capaci-
tor Cb. Apesar de Cb poder ser totalmente integrada, foi decidido implementar
uma parte do seu valor externamente para ter maior flexibilidade durante os
testes.
O modelo da Figura 59(a) pode ser usado para entender a operac¸a˜o do
PA. Cada transistor e´ representado por uma chave ideal com uma resisteˆncia
se´rie ron para o transistor NMOS e rop para o PMOS. A impedaˆncia de carga
e´ transformada por Ca, Cb e Cs para a resisteˆncia Rs na frequeˆncia de interesse
fo. Supondo sinais de controle em fo com transic¸o˜es ideais e ciclo u´til de
50%, as ondas correspondentes a` tensa˜o (VRS) e a` corrente (IRS) atrave´s de Rs
sa˜o mostradas na Figura 59(b). As chaves M1 e M4 esta˜o abertas durante o
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Figura 59: (a) Modelo do amplificador de poteˆncia. (b) Ondas de tensa˜o e
corrente.
primeiro semiciclo do sinal de controle, enquanto M2 e M3 esta˜o fechadas. A
magnitude da corrente (Io) e da tensa˜o (Vo) atrave´s de Rs sa˜o expressadas com
(6.1) e (6.2) respectivamente. No segundo semiciclo todas as chaves mudam
seu estado invertendo o sinal de VRS e IRS.
Io =
Vdd
Rs+ ron+ rop
(6.1)
Vo =
VddRs
Rs+ ron+ rop
. (6.2)
A poteˆncia tomada da fonte DC pode ser calculada multiplicando Vdd
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e a corrente em (6.1), o que resulta em
PDC =VddIo =
V 2dd
Rs+ ron+ rop
. (6.3)
A poteˆncia entregue a` carga e´ a poteˆncia consumida por Rs na
frequeˆncia fundamental (PRs(1)). Somente a frequeˆncia fundamental e´ con-
siderada devido a` natureza passa-faixa da rede capacitiva combinada com o
indutor. O valor de PRs(1) esta´ dado por:
PRs(1) =
1
2
(
4Vo
pi
)(
4Io
pi
)
=
8V 2ddRs
pi2(Rs+ ron+ rop)2
, (6.4)
onde o fator
(
4
pi
)
corresponde a` componente fundamental das ondas de
tensa˜o e de corrente da Figura 59(b), respectivamente. Na pra´tica a onda de
corrente IRs na˜o e´ completamente quadrada porque a impedaˆncia equivalente
para o terceiro harmoˆnico (e de maior ordem) na˜o e´ mais Rs. No entanto,
a aproximac¸a˜o feita no modelo da Figura 59 e´ suficiente para descrever o
comportamento do PA.
O valor requerido de Rs pode ser calculado de (6.4):
Rs =
4V 2dd
pi2PRs(1)
(
1+
√
1− pi
2PRs(1)(ron+ rop)
2V 2dd
)
− (ron+ rop). (6.5)
A expressa˜o entre pareˆnteses do primeiro termo em (6.5) tem a forma
de 1+
√
1− x, que pode ser aproximada a 2− x
2
para valores de x em torno
de zero. Enta˜o o valor de Rs pode ser aproximado para
Rs ≈ 8V
2
dd
pi2PRs(1)
−2(ron+ rop). (6.6)
A eficieˆncia de poteˆncia η pode ser definida como:
η =
PRs(1)
PDC +Pdrive
, (6.7)
onde Pdrive e´ a poteˆncia usada pelos drivers para carregar a capacitaˆncia de
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porta (Cg) das chaves e e´ dada por
Pdrive =CgV 2dd fo, (6.8)
onde Cg = 1,5(2Cgp + 2Cgn); Cgp e Cgn sa˜o as capacitaˆncias de porta dos
transistores PMOS e NMOS respectivamente e o fator 1,5 e´ definido arbi-
trariamente para indicar o excesso de capacitaˆncia devido a` implementac¸a˜o
dos drivers. Usando (6.3), (6.4) e (6.8) em (6.7), pode-se obter a seguinte
expressa˜o para a eficieˆncia do amplificador:
η =
1
pi2
8
+
pi2(ron+ rop)
8Rs
+
CgV 2dd fo
PRs(1)
. (6.9)
6.1.3 Dimensionamento dos transistores
A equac¸a˜o (6.9) mostra a dependeˆncia da eficieˆncia com a resisteˆncia
de conduc¸a˜o e a capacitaˆncia de porta dos transistores, as quais podem ser
modeladas como
ron+ rop =
a
W
(6.10)
Cg = bW, (6.11)
onde a e b sa˜o paraˆmetros obtidos em simulac¸o˜es; e W e´ a largura dos transis-
tores. Os transistores NMOS e PMOS sa˜o projetados com a mesma largura
apesar de rop ser maior do que ron. Uma tentativa de igualar rop a ron levaria
a transistores PMOS maiores aumentando a capacitaˆncia de porta. O valor de
Vdd e´ 1,8 V e corresponde a` tensa˜o nominal do transistor regular na tecnolo-
gia CMOS 180 nm. O comprimento de todos os transistores e´ escolhido no
valor mı´nimo de 180 nm. Atrave´s de simulac¸o˜es feitas no software Cadence
foi encontrado um valor de 7,8 nF/m para o paraˆmetro b. A resisteˆncia nor-
malizada dos transistores PMOS e NMOS e´ plotada na Figura 60 em func¸a˜o
das tenso˜es dreno-fonte |Vdsp| e Vdsn respectivamente. Os valores iniciais de
|Vdsp| e Vdsn devem ser estimados arbitrariamente para calcular a. Por exem-
plo, um valor inicial de 0,3 V para |Vdsp| e 0,1 V para Vdsn resulta em um valor
de 4,6 mΩ.m para a.
Substituindo (6.10) e (6.11) em (6.9) e reorganizando os termos, e´
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Figura 60: Resisteˆncia de conduc¸a˜o dos transistores em func¸a˜o da tensa˜o
dreno-fonte.
possı´vel encontrar a seguinte expressa˜o para o recı´proco da eficieˆncia:
1
η
=
pi2
8
+
pi2
8
1(
8V 2ddW
pi2aPRs(1)
−2
) + bWV 2dd fo
PRs(1)
. (6.12)
A equac¸a˜o (6.12) e´ uma func¸a˜o de W que apresenta um ponto de
mı´nimo, no qual a eficieˆncia e´ maximizada. Esse ponto corresponde a` lar-
gura o´tima e pode ser calculado como
Wopt =
pi2aPRs(1)
8V 2dd
(
1√
ab fo
+2
)
. (6.13)
A ma´xima eficieˆncia ηmax pode ser encontrada fazendo com que W =
Wopt em (6.12), resultando em
1
ηmax
=
pi2
8
(
1+2
√
ab fo+2ab fo
)
. (6.14)
De acordo com (6.14) a ma´xima eficieˆncia somente depende das ca-
racterı´sticas da tecnologia (a e b) e da frequeˆncia. Para atingir essa eficieˆncia
Rs deve estar no seu valor o´timo Rsopt , que pode ser encontrado usando (6.6),
(6.10) e (6.13):
Rsopt =
8V 2dd
pi2PRs(1)
(
1
1+2
√
ab fo
)
. (6.15)
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Figura 61: Impedaˆncia equivalente: (a) Primeira simplificac¸a˜o. (b) Paralela.
(c) Se´rie.
6.1.4 Rede de transformac¸a˜o de impedaˆncia
O ca´lculo dos componentes da rede de transformac¸a˜o de impedaˆncia
pode ser feito simplificando o circuito da Figura 58 entre os no´s V+ e V−. A
primeira simplificac¸a˜o pode ser vista na Figura 61(a), onde as reataˆncias Le e
Ca foram somadas na frequeˆncia angular ωo = 2pi fo. A reataˆncia resultante
X e´ dada por
X = ωoLe− 1ωoCa . (6.16)
A impedaˆncia da Figura 61(a) pode ser convertida no circuito para-
lelo da Figura 61(b) ou no circuito se´rie da Figura 61(c). No equivalente
se´rie aparece a resisteˆncia Rs que e´ a mesma usada no modelo do PA, por-
tanto a reataˆncia jXs deve ser cancelada com a impedaˆncia do capacitor se´rie
− j/(ωoCs). A resisteˆncia paralela equivalente Rp deve ser escolhida de tal
forma a na˜o ultrapassar os limites de tensa˜o para cada capacitor integrado de
valor 2Cs. Enta˜o o valor de Rp e´ calculado assim:
Rp =
V 2H
2PRs(1)
, (6.17)
onde VH e´ a tensa˜o pico-pico permitida em cada no´ de saı´da diferencial V+
e V−. De acordo com o fabricante, os no´s de saı´da podem tolerar tenso˜es de
±5 V, permitindo uma tensa˜o pico-pico de 10 V em cada no´. O valor de VH
usado no projeto do PA foi 9 V para assegurar uma margem para variac¸a˜o . A
admitaˆncia equivalente (Y ) do circuito na Figura 61(a) e´ dada por:
Y =
Re
R2e +X2
+ j
(
ωoCb− XR2e +X2
)
. (6.18)
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A parte real de Y deve ser igual a 1/Rp, portanto e´ possı´vel calcular X
como expressado em (6.19). Usando (6.16) e (6.19), pode ser encontrado o
valor de Ca:
X =
√
Re(Rp−Re) (6.19)
Ca =
1
ωo(ωoLe−
√
Re(Rp−Re))
. (6.20)
A impedaˆncia equivalente e´ o recı´proco de Y , como mostrado em
(6.21). A capacitaˆncia Cb pode ser encontrada igualando a parte real de Z
a Rs:
Z =
1
Y
=
Re+ j(X−ωoCbX2−ωoCbR2e)
(1−ωoCbX)2+(ωoCbRe)2 (6.21)
Cb =
1
ωoRp
(√
Rp
Re
−1−
√
Rp
Rs
−1
)
. (6.22)
O valor de Xs e, portanto, Cs podem ser calculados da equivaleˆncia
entre os circuitos da Figura 61(b) e da Figura 61(c), resultando em:
Cs =
1
ωo
√
Rs(Rp−Rs)
. (6.23)
6.1.5 Metodologia de projeto
A metodologia de projeto pode ser resumida nos seguintes passos:
i. O projeto do PA parte das especificac¸o˜es de PRs(1), fo e da carga Re e
Le. Tambe´m e´ importante conhecer as limitac¸o˜es tecnolo´gicas, como
Vdd e VH .
ii. Calcular o valor de Rp usando (6.17).
iii. Simular os transistores PMOS e NMOS para obter o paraˆmetro b e as
curvas de (ropW ) e (ronW ) como mostrado na Figura 60.
iv. Estimar o valor do paraˆmetro a, a partir das curvas da Figura 60 su-
pondo um valor para |Vdsp| e para Vdsn.
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Tabela 11: Resultados nume´ricos da metodologia de projeto.
i PRs(1) 316 mW iv a 4,3 mΩ.m
fo 990 MHz v Wopt 3,9 mm
Re 1,8 Ω Rsopt 6,1 Ω
Le 9,3 nH vi |Vdsp| 220 mV
Vdd 1,8 V Vdsn 54 mV
VH 9 V vii Cs 5,9 pF
ii Rp 128,1 Ω Ca 3,8 pF
iii b 7,8 nF/m Cb 4,9 pF
v. Calcular o valor o´timo da largura dos transistores Wopt e para a re-
sisteˆncia equivalente Rsopt usando (6.13) e (6.15) respectivamente.
vi. Encontrar |Vdsp| = Iorop e Vdsn = Ioron substituindo Wopt e Rsopt em
(6.10) e (6.1). Com os valore atualizados de |Vdsp| e Vdsn repetir os
passos 4) a 6) ate´ que o valor de a na˜o mude significativamente.
vii. Calcular as capacitaˆncias Ca, Cb e Cs de (6.20), (6.22) e (6.23) respec-
tivamente.
As equac¸o˜es apresentadas para a transformac¸a˜o de impedaˆncia
supo˜em que Rp e´ maior do que Re, e que Rp e´ maior do que Rs. Se uma
dessas condic¸o˜es na˜o for respeitada, a rede de transformac¸a˜o deve ter uma
configurac¸a˜o diferente.
A metodologia de projeto foi executada e os resultados sa˜o mostrados
na Tabela 11. Inicialmente foi suposto que |Vdsp| era 0,3 V e que Vdsn era
0,1 V, resultando em um valor de 4,6 mΩ.m para a. Na segunda iterac¸a˜o o
projeto convergiu, o valor de a foi corrigido para 4,3 mΩ.m. Os valores finais
sa˜o apresentados na Tabela 11. A ma´xima eficieˆncia teo´rica calculada com
(6.14) e´ 57 %. Com base nos resultados da Tabela 11 foi calculado um erro
de 3,5% na aproximac¸a˜o feita de (6.5) para (6.6).
6.2 IMPLEMENTAC¸A˜O
6.2.1 Implementac¸a˜o do circuito
O circuito foi implementado com base no diagrama da Figura 58. Cada
transistor M1 a M4 foi dividido em 15 ce´lulas unita´rias. Cada ce´lula unita´ria
6.2 Implementac¸a˜o 117
M2a
260
M5a
1,8
M7a
0,9
M9a
9,9
Vd
M6a
2,4
M8a
13,2
M10a
20,1
Vdd
Gnd
Idp
Ei
Ei
in+
M2a
260
M2a
260
M1b
260
M5b
1,0
M7b
1,0
M9b
13,2
Vd
M6b
4,8
M8b
13,2
M10b
16,8
Vdd
Gnd
0,8
 
pF
Ei
Ei
in+
V+
0
M1b
260
0,8
 
pF
V+
1
M1b
260
0,8
 
pF
V+
15
Figura 62: Metade do PA diferencial e detalhe das ce´lulas unita´rias.
pode ser ativada ou desativada com um sinal E i proporcionando um controle
digital sobre a poteˆncia de saı´da. A metade do PA correspondente ao no´ de
saı´da V+ e´ mostrada na Figura 62. O comprimento de canal e´ 180 nm para
todos os transistores e a largura e´ indicada na figura com unidades em µm.
Os transistores M5a(b) a M10a(b) foram projetados para controlar as chaves
principais na frequeˆncia especificada considerando que as transic¸o˜es devem
ser lentas para ativar as chaves e ra´pidas para desativa´-las. O capacitor 2Cs
foi tambe´m dividido em 15 partes, de tal forma que uma capacitaˆncia de
0,8 pF foi incluı´da em cada ce´lula unita´ria, como mostrado na Figura 62.
Cada capacitor foi integrado usando a opc¸a˜o MIM, que possui alto fator de
qualidade.
6.2.2 Layout
O layout do chip completo e´ mostrado na Figura 63(a) e o layout de
uma ce´lula unita´ria e´ mostrado na Figura 63(b). O posicionamento dos blocos
dentro do chip e´ muito importante, dado que a corrente fornecida atrave´s dos
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pinos de alimentac¸a˜o DC (Gnd e V dd) pode ser de ate´ 300 mA. Por esse
motivo, foram destinados va´rios pads para cada no´: Gnd (12), V dd (8), V+
(7) e V− (7). Os pads foram organizados para facilitar o processo de micro-
soldas entre o chip e a placa de circuito impresso como mostrado na Figura
63(c), onde o chip aparece rotacionado 45◦ em sentido anti-hora´rio. Com
essa configurac¸a˜o, o comprimento das micro-soldas e as ligac¸o˜es dentro do
chip sa˜o mantidos ta˜o curtos quanto possı´vel. Cada trilha de metal que liga os
pads da fonte a`s ce´lulas unita´rias tem uma largura de 175 µm e e´ desenhada no
metal mais espesso da tecnologia para diminuir a resisteˆncia se´rie e portanto
a queda de tensa˜o. Capacitores dual-MIM foram incluı´dos entre Gnd e V dd
usando o espac¸o embaixo das largas trilhas de metal, filtrando assim a tensa˜o
de alimentac¸a˜o. O layout de cada ce´lula unita´ria ocupa um a´rea de somente
60 µm× 55 µm. Essas ce´lulas sa˜o posicionadas em fila atra´s dos pads de
saı´da, dessa forma a corrente tomada das trilhas de alimentac¸a˜o e entregue
aos pads de saı´da e´ bem distribuı´da.
6.2.3 Resultados
O circuito e as resisteˆncias e capacitaˆncias parasitas foram extraı´dos
do layout e simulac¸o˜es po´s-layout foram feitas no Cadence. O capacitor Ca
e os valores da carga sa˜o aqueles informados na Tabela 11. O valor de Cb
deve ser significativamente menor do que o calculado na Tabela 11 devido
a`s capacitaˆncias dos pads. Os resultados de simulac¸a˜o sa˜o mostrados na Fi-
gura 64 em func¸a˜o de Cb. A poteˆncia de saı´da de 25,1 dBm e´ atingida com
uma eficieˆncia de 58% quando Cb=3,4 pF, um valor pro´ximo do ponto de
ma´xima eficieˆncia. A excursa˜o de tensa˜o para Cb=3,4 pF e´ 9,8 V, que esta´
dentro dos limites especificados. Da Figura 64 pode ser inferida a variac¸a˜o de
desempenho do PA devido a` resoluc¸a˜o nos valores dos capacitores discretos,
a resoluc¸a˜o para o conjunto de capacitores discretos disponı´veis e´ de 0,1 pF.
De acordo com a figura, um valor de 3,4±0,1 pF para Cb resulta na poteˆncia
de saı´da de 25,1∓0,1 dBm com eficieˆncia de 58%±0,6%.
Os sinais no domı´nio do tempo correspondentes a uma ce´lula unita´ria
do PA sa˜o mostrados na Figura 65 para Cb=3,4 pF. Vd e´ a tensa˜o de dreno nas
chaves e Id p e´ a corrente de dreno no transistor PMOS como sinalizado na
Figura 62. A forma de onda da tensa˜o e´ quadrada como indicado pelo modelo
do PA. A queda de tensa˜o |Vdsp| quando o transistor PMOS esta´ conduzindo
esta´ perto do valor estimado de 220 mV. No outro semiciclo, a queda de tensa˜o
no NMOS Vdsn tambe´m esta´ perto do valor calculado de 54 mV. A forma de
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(a) (b)
(c)
Figura 63: Amplificador de poteˆncia CMOS: (a) Layout 1,5 mm× 1,5 mm.
(b) Layout de ce´lula unita´ria. (c) Diagrama de micro-soldas.
onda da corrente Id p apresenta menos similaridade com a forma quadrada.
No entanto, seu valor de pico esta´ pro´ximo da componente de frequeˆncia
fundamental calculada
(
4Io
pi
.
1
15
)
, que corresponde a 21,3 mA. Outra onda
mostrada na Figura 65 e´ a tensa˜o em um dos no´s de saı´da diferencial (V+).
A onda tem forma senoidal com excursa˜o entre -5 V e 5 V aproximadamente.
Outras simulac¸o˜es foram feitas varrendo o nu´mero de ce´lulas ativa-
das (Nc). Os resultados sa˜o mostrados na Figura 66. A curva marcada
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Figura 64: Poteˆncia de saı´da, eficieˆncia e tensa˜o de excursa˜o no no´ V+.
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Figura 65: Formas de onda no domı´nio do tempo em ce´lula unita´ria do PA.
com cı´rculos corresponde a` configurac¸a˜o otimizada para Nc=15 (Ca=3,8 pF e
Cb=3,4 pF). Nessa configurac¸a˜o, a poteˆncia de saı´da pode ser escolhida entre
3 dBm e 25 dBm com eficieˆncia variando entre 10% e 58% respectivamente.
Para valores baixos de Nc, a eficieˆncia pode ser aumentada ajustando os capa-
citores Ca e Cb como indicado na Figura 66. Com o valor ajustado, a poteˆncia
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Figura 66: Varredura no nu´mero de ce´lulas ativadas no PA. (a) Poteˆncia de
saı´da. (b) Eficieˆncia.
de saı´da varia entre 5 dBm e 22 dBm com eficieˆncia de 16% e 51% respecti-
vamente. O maior valor de Nc na˜o pode ser usado nessa configurac¸a˜o porque
o valor de VH ultrapassaria o limite especificado de 10 V.
Na Tabela 12 sa˜o comparados os resultados do PA projetado nesta tese
com outros PAs integrados em CMOS com especificac¸o˜es parecidas. Pore´m,
os trabalhos mostrados na tabela possuem diferentes nı´veis de integrac¸a˜o. O
PA projetado em [75] e´ completamente integrado, ele usa um transformador
on-chip para combinar a poteˆncia de dois esta´gios de saı´da diferenciais. No
entanto, ele apresenta a pior eficieˆncia e a maior a´rea ocupada entre as re-
fereˆncias comparadas. No sentido oposto esta´ o PA implementado em [76],
onde somente os transistores foram integrados; todos os capacitores e indu-
tores sa˜o externos ao chip, o que levou a` melhor eficieˆncia e menor a´rea de
silı´cio entre os trabalhos comparados. Em [71], as micro-soldas foram usadas
como indutores, mas, como dito anteriormente, a indutaˆncia das micro-soldas
tem valores limitados e sofre de grandes variac¸o˜es de processo.
O PA projetado nesta tese e´ altamente integrado, a a´rea de silı´cio foi
mantida em um valor baixo ao evitar o uso de indutores e somente dois capa-
citores foram deixados fora do chip para efeito de testes. A eficieˆncia atingida
e´ a melhor entre as refereˆncias com alto grau de integrac¸a˜o e foi obtida de-
vido a` metodologia de projeto proposta, que considera o compromisso entre
a resisteˆncia de conduc¸a˜o e a capacitaˆncia de porta das chaves para escolher
a largura o´tima dos transistores.
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Tabela 12: Comparac¸a˜o de PAs integrados em CMOS.
Ref. fo PRs(1) η A´rea Tec. Classe Indutores
[MHz] [dBm] [%] [mm2] [nm]
[75] 800 30,4 40,7 5 180 E Transformador
on-chip
[71] 900 29,5 41 4 250 E Microsoldas
[70] 900 24,4 55 1,2 45 D Externos
Esta
tese
990 25,1 58 1,5 180 D Na˜o tem
[76] 820 29 70,7 0,5 180 E Externos
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7 CONTRIBUIC¸O˜ES E DESDOBRAMENTOS
7.1 RESUMO DAS CONTRIBUIC¸O˜ES
De forma geral, a pesquisa desenvolvida demonstrou a possibilidade
de energizar remotamente sistemas miniaturizados. Sendo que a eficieˆncia
do sistema projetado e verificado experimentalmente se destaca em relac¸a˜o
aos trabalhos representativos do estado da arte, isto considerando a distaˆncia
entre o transmissor e o receptor e tambe´m o tamanho do receptor. Duas ca-
raterı´sticas marcaram o percurso do trabalho: a modelagem e a verificac¸a˜o
experimental. Os modelos sa˜o importantes porque esclarecem a dependeˆncia
entre a figura de me´rito e as varia´veis de projeto. Com base nos modelos
desenvolvidos nesta tese, foram propostas va´rias metodologias de projeto.
Dentre essas metodologias cabe destacar o projeto do acoplamento indutivo,
do receptor WPT e do amplificador de poteˆncia. A verificac¸a˜o experimental e´
importante para verificar os modelos propostos e porque ela mostra questo˜es
relevantes a` implementac¸a˜o dos sistemas que muitas vezes na˜o sa˜o vistas no
processo teo´rico.
O primeiro modelo que e´ apresentado nesta tese e´ o modelo para o
indutor planar, no Capı´tulo 2. Nesse modelo sa˜o compiladas equac¸o˜es sobre
efeitos bem conhecidos como o efeito pelicular e o efeito da radiac¸a˜o. Ou-
tros efeitos, como aquele atribuı´do hipoteticamente a` redistribuic¸a˜o radial da
corrente, sa˜o vistos em simulac¸o˜es eletromagne´ticas, mas carecem de um mo-
delo teo´rico (no conhecimento do autor). Esse problema foi contornado com
o uso de um modelo empı´rico. A importaˆncia do modelo do indutor ficou evi-
dente quando foram deduzidas expresso˜es para o ma´ximo fator de qualidade
do indutor e para a frequeˆncia onde ele acontece. Essas expresso˜es mostram
o grau de dependeˆncia do ma´ximo fator de qualidade com as caracterı´sticas
da tecnologia e do meio. Essa informac¸a˜o pode ser u´til, por exemplo, quando
analisado o efeito de colocar um diele´trico com permissividade alta em con-
tato com o indutor. Nesse caso o fator de qualidade diminui mesmo que o
diele´trico na˜o dissipe poteˆncia, o motivo para isso e´ o aumento nas perdas
por radiac¸a˜o. Uma ana´lise parecida pode ser feita quando colocado um te-
cido biolo´gico perto do indutor. No Capı´tulo 2 tambe´m foram apresentados
modelos para a interac¸a˜o entre o indutor e os materiais dispersivos, esses mo-
delos sa˜o importantes no entendimento do efeito que os diferentes substratos
teˆm sobre o desempenho do indutor.
Outro modelo que foi fundamental para o projeto do sistema WPT
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com eficieˆncia otimizada e´ o modelo do acoplamento indutivo, apresentado
no Capı´tulo 3. Com base nesse modelo simples foi possı´vel deduzir a equac¸a˜o
que descreve a eficieˆncia em func¸a˜o dos quatro fatores representativos: k, Q1,
Q2 e p. A novidade com relac¸a˜o a outros trabalhos na literatura e´ precisa-
mente a introduc¸a˜o da varia´vel p, que serve como refereˆncia para a adaptac¸a˜o
de impedaˆncia no lado secunda´rio. Outro ponto forte dessa equac¸a˜o obtida e´
que ela e´ va´lida para todas as regio˜es de acoplamento. Mais do que isso, ela
permite definir um crite´rio quantitativo para considerar o acoplamento fraco
ou forte. Esse crite´rio foi estudado no comec¸o do Capı´tulo 4.
A forma da equac¸a˜o da eficieˆncia tambe´m facilitou a abordagem
do problema de projeto de acoplamentos indutivos como um programa
geome´trico. Uma metodologia de projeto foi definida usando a programac¸a˜o
geome´trica e os resultados da aplicac¸a˜o do me´todo foram verificados atrave´s
de simulac¸a˜o eletromagne´tica. Um conjunto de indutores foi fabricado e
medido validando os modelos e o me´todo aplicado. Um dos desafios desse
experimento foi a necessidade de uma estrutura mecaˆnica para garantir o
alinhamento e distaˆncia entre os indutores sem interferir nos seus campos
ele´trico e magne´tico. Com esse propo´sito foram usados blocos de teflon.
Outro desafio foi atingir um alto fator de qualidade nas redes de adaptac¸a˜o
de impedaˆncia, para isso foram usados capacitores SMD de alto fator de
qualidade. Para acessar os terminais dos indutores foram usados cabos e
conectores U.FL, que interferem menos com o indutor por serem menores
que os conectores SMA.
O projeto dos acoplamentos indutivos baseado na programac¸a˜o
geome´trica mostrou que o tamanho o´timo do indutor prima´rio tem que ser
maior do que o indutor secunda´rio, e que o indutor maior limita a frequeˆncia
de operac¸a˜o e, por consequeˆncia, limita tambe´m a eficieˆncia. Para superar
esse limite foi proposto o uso do indutor segmentado. Um modelo foi
desenvolvido para o indutor segmentado com base no modelo do indutor
planar, esse modelo permite entender a extensa˜o da frequeˆncia de operac¸a˜o
do indutor e cria as bases para o projeto do mesmo.
Quanto ao receptor de energia sem-fio completamente integrado, cabe
destacar dois aspectos importantes: a estrate´gia de teste e o projeto de recep-
tor. Desde a concepc¸a˜o do sistema, o projeto do receptor foi orientado para
poder ser testado verdadeiramente sem-fio. Por esse motivo foi proposta a
implementac¸a˜o de um oscilador controlado pela fonte de alimentac¸a˜o para ser
usado como carga. Como mostrado no Capı´tulo 4, esse oscilador demonstrou
ser bastante u´til em va´rios sentidos. A relac¸a˜o tensa˜o-corrente do oscilador
(resisteˆncia equivalente) varia com a tensa˜o, sendo que para baixas tenso˜es
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o consumo de corrente do oscilador e´ baixo, facilitando a inicializac¸a˜o do
sistema. Por outro lado, essa caraterı´stica na˜o linear da corrente consumida
pelo oscilador faz com que o sistema opere em uma faixa ampla de nı´veis de
poteˆncia. O oscilador tambe´m faz a func¸a˜o de transdutor, convertendo o va-
lor de tensa˜o de alimentac¸a˜o em uma quantidade de frequeˆncia que pode ser
percebida no lado transmissor sem distorc¸o˜es. Apesar do oscilador ter sido
projetado apenas para os testes, ele deixa tambe´m uma lic¸a˜o de como a carga
deve ser adaptativa. Por exemplo, quando a tensa˜o de alimentac¸a˜o for baixa,
a carga deve realizar menos func¸o˜es para consumir menos, e quando a tensa˜o
de alimentac¸a˜o for alta, o circuito alimentado pode aproveitar a poteˆncia ex-
cedente para cumprir mais tarefas.
Como medida do desempenho do receptor pode ser adotado o fator
de qualidade do indutor (ressonador) integrado, cujo valor foi verificado ex-
perimentalmente como sendo 20,8 na frequeˆncia de ressonaˆncia 990 MHz.
Esse valor e´ considerado alto para um indutor integrado em tecnologia CMOS
convencional e foi obtido pela escolha o´tima das dimenso˜es e frequeˆncia do
indutor, e pelo cuidadoso layout de todos os circuitos, incluindo o capacitor
de ressonaˆncia que foi desenhado para ter alto fator de qualidade. No layout
foram evitadas grandes a´reas cobertas de metal, assim como qualquer cami-
nho condutor fechado que permitisse a circulac¸a˜o de correntes induzidas pelo
fluxo magne´tico. Nesse sentido, foi demonstrado experimentalmente que um
anel de guarda condutor ao redor do chip pode diminuir o fator de qualidade
quase pela metade. Esse anel de guarda, denominado anel de Crack-Stop,
e´ colocado pelo fabricante para proteger o chip da umidade, contaminac¸a˜o
ioˆnica e de danos durante os processos de corte e empacotamento. No en-
tanto, essa estrutura poderia ser projetada para manter a protec¸a˜o do chip sem
interferir no campo magne´tico.
O me´todo proposto para medic¸a˜o sem-contato do ressonador LC de-
monstrou ser bastante u´til para a caracterizac¸a˜o do chip. O me´todo e´ bastante
simples e na˜o-invasivo, permitindo que todas as amostram pudessem ser me-
didas sem nenhuma alterac¸a˜o. O me´todo tambe´m poˆde ser usado para medir
ressonadores LC de diferentes tamanhos, mostrando-se u´til na estimac¸a˜o do
fator de qualidade dos indutores fabricados em placa de circuito impresso. A
medic¸a˜o desses indutores impressos e´ difı´cil quando conectados diretamente
ao VNA, os dados medidos do VNA mostram alta sensibilidade ao processo
de calibrac¸a˜o devido ao fator de qualidade elevado dos indutores.
Finalmente, foi proposto um modelo para descrever o comportamento
do PA classe-D diferencial. Ale´m de fornecer uma visa˜o sobre as limitac¸o˜es
impostas pela tecnologia, o modelo serviu como base para propor uma me-
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todologia de projeto do PA, na qual foi solucionado o compromisso entre a
resisteˆncia de conduc¸a˜o e a capacitaˆncia de porta das chaves. Essa soluc¸a˜o
foi traduzida na escolha das dimenso˜es o´timas para os transistores que funci-
onam como chaves.
7.2 DESDOBRAMENTOS FUTUROS
Um trabalho que complementa o sistema WPT e´ a implementac¸a˜o in-
tegral do transmissor WPT, onde devem ser projetados e otimizados blocos
como um sintetizador de frequeˆncia, que gera o sinal de entrada do PA, e
tambe´m o detector de envelope, que demodula a resposta enviada pelo recep-
tor WPT atrave´s do backscattering. Esse sistema completo pode ser usado
para pesquisas sobre como otimizar a comunicac¸a˜o.
Atrave´s das medic¸o˜es da eficieˆncia foi percebido que a melhor
eficieˆncia do sistema WPT projetado acontece quando a poteˆncia recebida
PV esta´ entre -5 dBm e 0 dBm. Contudo, em algumas aplicac¸o˜es a poteˆncia
consumida pelo receptor e´ menor do que esses valores, por esse motivo
deve ser estudada uma forma de deslocar o ponto de ma´xima eficieˆncia para
poteˆncias mais baixas. Sendo deseja´vel que esse deslocamento na˜o tenha
uma penalidade significativa na eficieˆncia. Por exemplo, aumentar o nu´mero
de espiras do indutor incrementa o valor de R2 e, portanto, diminui a poteˆncia
na qual acontece a ma´xima eficieˆncia, mas com uma penalidade devido a
diminuic¸a˜o do fator de qualidade. Outra limitac¸a˜o e´ a tensa˜o mı´nima de
operac¸a˜o do retificador. E´ possı´vel diminuir a tensa˜o mı´nima de operac¸a˜o
do retificador usando transistores de zero-vt (tensa˜o de limiar menor ou
igual a zero), no entanto esses transistores teˆm um comprimento mı´nimo
de canal que na tecnologia usada e´ de 1 µm, ou seja muito maior do que
o comprimento mı´nimo dos transistores regulares (0,18 µm). Sendo assim,
retificadores implementados com transistores zero-vt possuem eficieˆncias de
conversa˜o significativamente menores.
O sistema WPT implementado tambe´m pode ser usado como fer-
ramenta para estudar a interac¸a˜o entre o acoplamento indutivo e tecidos
biolo´gicos ou outros tipos de materiais. Por exemplo, poderia ser projetado
algum experimento para medir o aumento da temperatura nos tecidos devido
aos campos eletromagne´ticos.
Existem va´rios tipos de sensores que podem ser implementados na
tecnologia CMOS convencional. Esses sistemas podem usar o sistema wpt
proposto para viabilizar implantes corporais monolı´ticos autoˆnomos energe-
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ticamente.
Outra aplicac¸a˜o bastante pro´xima ao sistema projetado e´ o RFID.
Nesse caso, seria preciso projetar os circuitos digitais e incluı´-los na a´rea
interna do indutor. Para essa aplicac¸a˜o e´ necessa´rio contar com uma memo´ria
programa´vel, que pode ser do tipo OTP (One-Time Programmable) ou MTP
(Multiple-Time Programmable).
A regia˜o de acoplamento forte tambe´m pode ser aproveitada. Nesse
sentido, o sistema WPT pode ser usado para energizar e fazer a comunicac¸a˜o
entre um chip e uma placa de circuito impresso. Como essa troca de energia
e dados acontece sem-contato, essa te´cnica elimina a necessidade de fazer
soldas entre o chip e a placa. Isto traz vantagens na produc¸a˜o de sistemas
eletroˆnicos, como a reduc¸a˜o de custo e aumento na confiabilidade. Ale´m
disso, facilita o teste automatizado de chips quando ainda esta˜o no wafer.
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